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ABSTRAKT
Práce je zaměřena na vícetónové modulace realizované bankou ﬁltrů, které jsou alter-
nativními modulacemi k modulacím DMT a OFDM. V práci jsou popsány dvě navržená
modulační schémata, FMT bez překryvu subkanálů a FMT s překryvem půl subkanálu.
Využívají implementačních výhod algoritmu FFT ve spojení s bankou polyfázových ﬁl-
trů, které jsou odvozeny polyfázovou dekompozicí od prototypového ﬁltru. Pro návrh
prototypového ﬁltru byl vytvořen nástroj v prostředí Matlab. Pro obě modulace byly
vytvořeny simulační modely, a to jak pro xDSL systémy, tak pro bezdrátový přenosový
kanál. Modulace FMT s oddělenými subkanály se ukázala jako vhodné modulační schéma
pro kanály s úzkopásmovým rušením a ostrými změnami v přenosové funkci kanálu. To
bylo umožněno dokonalým oddělením jednotlivých subkanálů a zachováním ortogona-
lity mezi subkanály použitím algoritmu FFT a vhodným návrhem ﬁltrů. Modulace FMT
s překryvem půl subkanálu umožňuje stejně jako DMT modulace optimálně využít po-
skytované pásmo, neboť výsledná spektrální výkonová hustota signálu je plochá. Není
však vhodná pro přenosové kanály s ostře tvarovanými změnami v přenosové funkci a úz-
kopásmovým rušením. Byla navržena optimalizace implementace využívající paralelního
zpracování na signálových procesorech Texas Instruments řady TMS320C67x. Bylo tak
dosaženo snížení výpočetní náročnosti na polovinu. Obě varianty modulace FMT zajistí
zvýšení odstupu signálu od šumu a tím umožní použití konstelačních schémat s větším
počtem signálových prvků při zachování stejného vysílacího výkonu, čímž bude umožněno
i zvýšení dosažitelných rychlostí.
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ABSTRACT
The work is focused on multitone modulation implemented by ﬁlter banks, which are
alternative modulations to DMT and OFDM modulations. The paper describes the two
proposed modulation schemes, non-overlapped FMT and half-overlapped FMT. This
modulations utilize the beneﬁts of implementing FFT algorithm in conjunction with a
bank of polyphase ﬁlters that are derived from the prototype ﬁlter. To design the proto-
type ﬁlter a Matlab tool is developed. For both modulations the simulation models were
created for xDSL systems and for wireless transmission channel. Non-overlapped FMT
modulation proved to be a suitable modulation scheme for channels with narrowband in-
terference and sharp edges in the transmission function of the channel. It was allowed by
perfect separation of each subchannel and with preserving the orthogonality between sub-
channels using the FFT algorithm and utilization of appropriate ﬁlters. Half-overlapped
FMT modulation allows as well as the DMT modulation optimal utilization of provided
transmittion band, because the power spectral density of the signal is ﬂat. But it is
not suitable for transmission channels with roughly shaped by changes in the transmis-
sion function and narrowband interference. Optimization implementations were designed
using parallel processing on the DSP Texas Instruments TMS320C67x series. It thus
achieved computational complexity reduction to one half. In FMT modulation both
options ensure increased signal to noise ratio and thus allow the use of constellation
diagrams with a large number of signal elements with the same transmit power and also
higher transmission speed.
KEYWORDS
Multitone modulation, DMT, FMT, ﬁlter banks, equalization, implementation
KRAJSA, Ondřej Vícetónová modulace realizovaná bankou ﬁltrů: doktorská práce. Brno:
Vysoké učení technické v Brně, Fakulta elektrotechniky a komunikačních technologií,
Ústav telekomunikací, 2011. 110 s. Vedoucí práce byl Ing. Pavel Šilhavý, Ph.D.
PROHLÁŠENÍ
Prohlašuji, že svou doktorskou práci na téma „Vícetónová modulace realizovaná ban-
kou ﬁltrůÿ jsem vypracoval samostatně pod vedením vedoucího doktorské práce a s pou-
žitím odborné literatury a dalších informačních zdrojů, které jsou všechny citovány v práci
a uvedeny v seznamu literatury na konci práce.
Jako autor uvedené doktorské práce dále prohlašuji, že v souvislosti s vytvořením
této doktorské práce jsem neporušil autorská práva třetích osob, zejména jsem nezasáhl
nedovoleným způsobem do cizích autorských práv osobnostních a jsem si plně vědom
následků porušení ustanovení § 11 a následujících autorského zákona č. 121/2000 Sb.,
včetně možných trestněprávních důsledků vyplývajících z ustanovení § 152 trestního zá-
kona č. 140/1961 Sb.
Brno . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .
(podpis autora)
Děkuji svému školiteli Ing. Pavlu Šilhavému, Ph.D. za velmi cenné rady, odborné vedení a
při psaní této dizertační práce. Dále bych rád poděkoval své rodině a kolegům za podporu
při tvorbě této práce.
OBSAH
1 Úvod 12
2 Cíle dizertační práce 14
3 Problematika vícetónových
modulací 16
4 Banky ﬁltrů 19
4.1 Perfektní rekonstrukce . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19
4.2 Uniformní banka ﬁltrů s více kanály . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19
4.2.1 Banky ﬁltrů se stromovou strukturou . . . . . . . . . . . . . . 20
4.2.2 Banky ﬁltrů s paralelní strukturou . . . . . . . . . . . . . . . 21
4.2.3 Zkreslení a aliasing . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
4.3 Komplexně modulované banky ﬁltrů . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25
4.3.1 Struktura banky . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25
4.3.2 Vztah mezi vstupem a výstupem banky . . . . . . . . . . . . 26
4.4 Transmultiplexní banky ﬁltrů pro přenos dat . . . . . . . . . . . . . . 27
4.5 Banky s polyfázovými strukturami . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28
4.5.1 Polyfázová dekompozice . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28
4.5.2 Dvoukanálové banky s polyfázovou strukturou . . . . . . . . . 29
4.5.3 M -kanálové banky s polyfázovou strukturou a DFT . . . . . . 32
5 Modulace DMT 35
5.1 Modulace DMT v xDSL technologiích . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37
6 Modulace realizovaná bankou
ﬁltrů 41
6.1 Přímá realizace bankou ﬁltrů . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41
6.2 Efektivní realizace . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43
6.3 Návrh prototypového ﬁltru . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 45
6.3.1 Metoda váhování . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46
6.3.2 Aproximace IIR ﬁltru . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 47
6.3.3 Využití SRRC ﬁltru . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48
6.4 FMT modulace s překryvem subkanálů . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
6.5 Program pro návrh prototypového ﬁltru . . . . . . . . . . . . . . . . 52
7 Vyrovnávání 55
7.1 Lineární ekvalizéry . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55
7.2 DFE ekvalizéry . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56
7.3 MMSE - Minimum mean square error . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56
7.4 Adaptivní ekvalizace . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58
7.5 Vyrovnávání u modulace FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58
8 Simulace a porovnání modulací 61
8.1 Simulace xDSL systému . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 61
8.1.1 Popis simulace . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 61
8.1.2 Dosažené výsledky . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
8.2 Simulace FMT modulace v bezdrátovém
přenosu . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69
8.2.1 Popis simulace . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69
8.2.2 Dosažené výsledky . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
9 Implementace modulace FMT 75
9.1 Popis implementace . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75
9.2 Dosažené výsledky . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77
9.3 Návrh optimalizace implementace . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77
10 Závěr 82
Seznam použitých zkratek . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 84
Seznam příloh 85
A Vnitřní struktury bloků
v simulacích 86
B Použité prototypové ﬁltry 88
B.1 Prototypový ﬁltr pro nepřekryvnou FMT . . . . . . . . . . . . . . . 88
B.2 Prototypový ﬁltr pro FMT s překryvem půl subkanálu . . . . . . . . 89
C Aproximace přenosových kanálů 90
C.1 Aproximace přenosového kanálu dle T1.601#9 . . . . . . . . . . . . 90
C.2 Aproximace přenosového kanálu dle T1.601#13 . . . . . . . . . . . . 91
C.3 Aproximace přenosového kanálu dle CAS #7 . . . . . . . . . . . . . 92
D Další výsledky simulací 93
D.1 Kanál dle T1.601#9 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 93
D.2 Kanál dle CAS#7 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98
Literatura 103
SEZNAM OBRÁZKŮ
4.1 Banka ﬁltrů se stromovou strukturou - analýza . . . . . . . . . . . . . 20
4.2 Banka ﬁltrů se stromovou strukturou - syntéza . . . . . . . . . . . . . 20
4.3 Banka ﬁltrů s paralelní strukturou - analýza . . . . . . . . . . . . . . 21
4.4 Banka ﬁltrů s paralelní strukturou - syntéza . . . . . . . . . . . . . . 22
4.5 Posun prototypového ﬁltru . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26
4.6 Posun prototypového ﬁltru - náhled celé banky . . . . . . . . . . . . . 26
4.7 Časový a frekvenční multiplex . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
4.8 Transmultiplexní systém . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28
4.9 Využití polyfázových složek u dvoukanálové QMF banky . . . . . . . 30
4.10 Využití polyfázových složek u obecné dvoukanálové banky ﬁltrů . . . 30
4.11 Část analýzy obecné dvoukanálové banky ﬁltrů - efektivní realizace . 31
4.12 Část syntézy obecné dvoukanálové banky ﬁltrů - efektivní realizace . 31
4.13 Část analýzy - realizace části s DFE a polyfázovou dekompozicí . . . 33
4.14 Část syntézy - realizace části s DFE a polyfázovou dekompozicí . . . 34
4.15 Část analýzy - efektivní realizace části s DFE a polyfázovou dekompozicí 34
4.16 Část syntézy - efektivní realizace části s DFE a polyfázovou dekompozicí 34
5.1 Blokové schéma DMT modulace . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35
5.2 Spektrum DMT modulace s vyznačenou 4. nosnou . . . . . . . . . . . 36
5.3 Realizace DMT modulátoru pro xDSL systémy . . . . . . . . . . . . . 39
5.4 Realizace DMT demodulátoru pro xDSL systémy . . . . . . . . . . . 39
6.1 Přímá realizace FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41
6.2 Výsledné spektrum FMT systému s vyznačenou 3. nosnou . . . . . . 42
6.3 Efektivní realizace FMT modulátoru . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44
6.4 Efektivní realizace FMT demodulátoru . . . . . . . . . . . . . . . . . 45
6.5 Porovnání Blackmanova a Modiﬁkovaného Blackmnova okna . . . . . 46
6.6 Vliv použitého okna u metody váhování . . . . . . . . . . . . . . . . 47
6.7 Aproximace IIR ﬁltru - vliv ρ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48
6.8 SRRC předloha prototypového ﬁltru - vliv α . . . . . . . . . . . . . . 49
6.9 Porovnání výsledků jednotlivých návrhových metod . . . . . . . . . . 50
6.10 Nutné použití virtuálních subkanálů . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51
6.11 Výsledné spektrum FMT systému s překryvem půl subkanálu . . . . 52
6.12 Program pro návrh prototypového ﬁltru . . . . . . . . . . . . . . . . 53
6.13 Blokové schéma programu pro návrh prototypového ﬁltru . . . . . . . 54
7.1 Lineární ekvalizér . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56
7.2 DFE ekvalizér . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56
7.3 DFE ekvalizér - schéma pro odvození minimalizace . . . . . . . . . . 57
7.4 Vznik mezisymbolových interferencí . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59
7.5 Vyrovnávaný přenosový kanál pro dílčí subkanál . . . . . . . . . . . . 60
7.6 Impulzní odezvy jednotlivých subkanálů . . . . . . . . . . . . . . . . 60
8.1 Vytvořený simulační model FMT modulace . . . . . . . . . . . . . . . 63
8.2 Porovnání LMS a RLS DFE ekvalizéru . . . . . . . . . . . . . . . . . 64
8.3 Dosažitelný odstup signálu od šumu u DMT . . . . . . . . . . . . . . 64
8.4 Alokovatelné bity u DMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
8.5 Konstelační diagram u DMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65
8.6 Dosažitelný odstup signálu od šumu u nepřekryvné FMT . . . . . . . 66
8.7 Alokovatelné bity u nepřekryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . 66
8.8 Konstelační diagram u nepřekryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . 67
8.9 Dosažitelný odstup signálu od šumu u překryvné FMT . . . . . . . . 67
8.10 Alokovatelné bity u překryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68
8.11 Konstelační diagram u překryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . 68
8.12 Vytvořený simulační model FMT modulace . . . . . . . . . . . . . . . 71
8.13 SNR při využití modulace OFDM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73
8.14 SNR u modulace FMT s překryvem půl subkanálu . . . . . . . . . . . 73
8.15 SNR u nepřekryvné modulace FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74
9.1 Použité prototypové ﬁltry . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75
9.2 Blokové schéma implementace DMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76
9.3 Blokové schéma implementace FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76
9.4 SNR při úzkopásmovém rušení u a)DMT, b) nepřekryvné FMT, c)
překryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77
9.5 Změřená PSD pro implementované modulace . . . . . . . . . . . . . . 78
9.6 Optimalizovaný způsob implementace banky ﬁltrů . . . . . . . . . . . 79
9.7 Zjednodušený zápis funkce algoritmu . . . . . . . . . . . . . . . . . . 80
A.1 Banka ekvalizérů . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86
A.2 Banka ﬁltrů . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87
B.1 Charakteristika banky u nepřekryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . 88
B.2 Charakteristika banky u překryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . 89
C.1 Aproximace přenosového kanálu dle ITU T1.601#9 . . . . . . . . . . 90
C.2 Aproximace přenosového kanálu dle T1.601#13 . . . . . . . . . . . . 91
C.3 Aproximace přenosového kanálu dle CAS #9 . . . . . . . . . . . . . . 92
D.1 Dosažitelný odstup signálu od šumu u DMT . . . . . . . . . . . . . . 93
D.2 Alokovatelné bity u DMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 93
D.3 Konstelační diagram u DMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 94
D.4 Dosažitelný odstup signálu od šumu u nepřekryvné FMT . . . . . . . 94
D.5 Alokovatelné bity u nepřekryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . 95
D.6 Konstelační diagram u nepřekryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . 95
D.7 Dosažitelný odstup signálu od šumu u překryvné FMT . . . . . . . . 96
D.8 Alokovatelné bity u překryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96
D.9 Konstelační diagram u překryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . 97
D.10 Dosažitelný odstup signálu od šumu u DMT . . . . . . . . . . . . . . 98
D.11 Alokovatelné bity u DMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98
D.12 Konstelační diagram u DMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99
D.13 Dosažitelný odstup signálu od šumu u nepřekryvné FMT . . . . . . . 99
D.14 Alokovatelné bity u nepřekryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . 100
D.15 Konstelační diagram u nepřekryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . 100
D.16 Dosažitelný odstup signálu od šumu u překryvné FMT . . . . . . . . 101
D.17 Alokovatelné bity u překryvné FMT . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101
SEZNAM TABULEK
5.1 Porovnání xDSL technologií . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 38
8.1 Parametry simulace xDSL . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
8.2 Porovnání modulací . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69
8.3 Parametry simulace s bezdrátovým kanálem . . . . . . . . . . . . . . 72
8.4 Porovnání modulací na bezdrátovém kanálu . . . . . . . . . . . . . . 72
9.1 Výpočetní náročnost bez optimalizace - počet MAC . . . . . . . . . . 81
9.2 Výpočetní náročnost s optimalizací podle obr. 9.6 - počet MAC . . . 81
B.1 Parametry návrhu prototypového ﬁltru nepřekryvné FMT . . . . . . 88
B.2 Parametry návrhu prototypového ﬁltru překryvné FMT . . . . . . . . 89
1 ÚVOD
Vícetónové modulace jsou v současné době využívány ve většině moderních přenoso-
vých systémů. Jedná se o technologie ADSL (Asymmetric Digital Subscriber Line)
a VDSL (Very high-speed Digital Subscriber Line) využívané v systémech přenosu
dat v přístupových sítích telefonních ústředen, v systémech umožňujících přenos
dat po silnoproudých vedeních PLC (Power Line Communication), v systémech pro
digitální rádiové vysílání DAB (Digital Audio Broadcasting) a digitální televizní
vysílání DVB (Digital Video Broadcasting). Dále jsou tyto modulační techniky po-
užívány v bezdrátových lokálních sítích WLAN (Wireless Local Area Network) dle
IEEE 802.11a, IEEE 802.11g, a také u nové technologie WiMAX dle IEEE 802.16x.
Vícetónové modulace umožnují optimální využití poskytovaného kmitočtového pásma
na neideálním přenosovém kanále. Tím je u ADSL a VDSL technologií měděný
kroucený pár, původně určený pro přenos hlasu tedy pro přenos signálů v pásmu
do 3400 Hz, z čehož vyplývají jeho limitující faktory. Jsou to zejména vložný útlum
na vyšších kmitočtech a jeho nelineární charakteristika a také přeslechy na blízkém
a vzdáleném konci od systémů pracujících na ostatních párech kabelu.
U technologií PLC je přenosový kanál tvořen vodiči určenými primárně pro přenos
elektrické energie. Útlum vedení je značně ovlivněn topologií a spotřebiči, které se
mohou kdykoliv odpojit nebo naopak připojit, a to zcela náhodně, což má významný
vliv na časovou nestálost parametrů kanálu.
Posledním případem jsou bezdrátové přenosové technologie používané na únikovém
kanále s vícecestným šířením signálu. Ve všech těchto systémech se v současné době
využívá známá a dobře propracovaná modulace DMT, případně u bezdrátových
systémů modulace OFDM. Tyto modulace jsou relativně jednoduše implemento-
vatelné, nicméně vlastnosti DMT resp. OFDM modulací nedokáží zcela efektivně
umožnit využití přenosových kanálů se zvláštně tvarovanou spektrální charakteris-
tikou s ostrými přechody, což je dáno frekvenční charakteristikou dílčích subkanálu
tvaru sinc funkce. To je rovněž důvodem ztráty přenosové rychlosti na kanálech
s výskytem úzkopásmového rušení, a to jak metalických, tak bezdrátových. Potla-
čení vícecestného šíření signálu na bezdrátových kanálech je dosaženo navíc jen
tehdy, je-li doba zpoždění nižší než je doba trvání symbolu. Z uvedených důvodů
je značně omezena dosažitelná přenosová rychlost u těchto technologií. Proto se
hledají alternativní modulační přístupy, které by odstranily nedostatky modulací
DMT a OFDM. Prvním zmiňovaným přístupem byla DWMT modulace (Discrete
Wavelet MultiTone)[41],[30]. Tento přístup využívající FWT (Fast Wavelet Trans-
form) transformaci namísto FFT transformace v DMT resp. OFDM umožnil změnou
tvaru nosných, stižením postranních laloků sinc funkce z -13 dB na -45 dB, snížit
vliv některých uvedených nedostatků. Hlavním nedostatkem DWMT byla nutnost
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modulovat nosné pomocí jednorozměrné Pulzně Amplitudové Modulace (PAM) na-
místo dvojrozměrné QAM, jako u DMT resp. OFDM systému tj. komplexním číslem
realizujícím QAM banku paralelních modulátorů. Dalším nedostatkem byla vyšší vý-
počtová náročnost. Další přístup, který je dnes stále častěji zmiňován, je modulace
bankou ﬁltrů označovaná jako FMT (Filtered MultiTone), která můžebýt využita
ve všech zmíněných technologiích[26, 50, 47] a s výhodou použita při řešení víceuži-
vatelského přístupu[49, 48].
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2 CÍLE DIZERTAČNÍ PRÁCE
ADSL, ADSL2+, VDSL a WLAN technologie jsou v současné době nejrozšířenější
z hlediska přístupu koncových uživatelů k síti Internet a jiným datovým službám
jako je např. VoIP a IPTV. Výše uvedené přístupové technologie využívají na fyzické
vrstvě modulační techniku DMT - Discrete MultiTone, případně její verzi OFDM -
Orthogonal Frequency Division Multiplexing. Tyto vícetónové modulační techniky
umožňují vysokorychlostní přenos dat na přenosových kanálech s velmi nevhod-
nou charakteristikou. U xDSL technologií je to kroucený pár, určený primárně pro
přenos hlasu a u bezdrátových sítí je se jedná o únikový přenosový kanál s více-
cestným šířením. Použité modulační schémata však mají některá omezení limitující
další navyšování přenosových rychlostí. U xDSL systémů je v současné době rychlost
zvyšována rozšiřováním přenosového pásma a zvyšováním počtu subkanálů, což není
ideální a do budoucna také omezující. Proto existuje snaha najít vhodné modulační
schéma, jako alternativu k DMT a OFDM.
Hlavním cílem dizertační práce je navrhnout a ověřit vlastnosti nového alterna-
tivních modulačního schématu, založeného na principech vícetónových modulací, s
využitím v systémech ADSL[34],[33], ADSL2+[35], VDSL[37], VDSL2[38] a WLAN
přenosových technologiích. K realizaci tohoto modulačního schématu bude využita
banka ﬁltrů. Bude potřeba navrhnout vhodné ﬁltry pro část modulátoru i demodu-
látoru. U ﬁltrů pro nepřekryvnou banku ﬁltrů je potřeba zajistit dokonalé spektrální
oddělení jednotlivých subkanálů, jejich vzájemnou ortogonalitu a co největší poměr
propustného pásma ku přechodovému při zachování malého řádu ﬁltrů. U překryvné
banky ﬁltrů bude potřeba zajistit zejména ortogonalitu a dostatečný útlum v místě
překryvu. Dalším krokem bude výběr vhodného ekvalizačního algoritmu a případně
vhodného kódování dat v systému. Bude uvažováno i o možnosti využití tohoto mo-
dulačního schématu v technologiích PLC.
Hlavní body práce se dají shrnout následovně:
• rozbor stávajících řešení využívajících vícetónové modulační techniky
• návrhout vhodné ekvalizační schéma použitelné u navrhovaného modulačního
schématu.
• návrh algoritmu pro výpočet koeﬁcientů ﬁltrů pro modulační schéma reali-
zované bankou ﬁltrů a to jak pro překryvnou variantu tak pro variantu s
oddělenými subkanály
• ověřit vlastnosti navržených prototypových ﬁltrů a ekvalizačních algoritmů v
simulacích
• analyzovat vlivy rušení na vícetónové systémy v simulacích
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• ověřit možnosti využití navrhovaného modulačního schématu v moderních bez-
drátových přenosových systémech.
• implementace navrhovaného modulačního schématu na vývojovém kitu, včetně
využití ﬁltrů
• porovnat reálné vlastnosti navržené modulační techniky a stávajících modu-
lačních technik
• navrhnout optimalizovanou implementaci na signálovém procesoru
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3 PROBLEMATIKA VÍCETÓNOVÝCH
MODULACÍ
Vícetónové modulace (modulace s více nosnými MCM) pro přenos dat jsou známé
téměř 40 let. Původně byly určeny pro vojenské použití a realizovány byly analo-
govými ﬁltry. To vedlo k velké složitosti těchto systémů, značně větší v porovnání
s modulacemi v základním pásmu a modulacemi s jednou nosnou (single carrier)
např. QAM. V posledních letech však došlo k velkému nárůstu využívání vícetóno-
vých modulačních technik v praktických realizacích přenosových systémů, zejména
díky rozvoji VLSI a tím jednodušší implementaci. V současné době existuje řada
vícetónových modulací v různých implementacích s ohledem na použité přenosové
médium a nároky na přenos kladené. Je to především DMT modulace, určená pro
přenos dat na telefonních přístupových sítích tvořených měděnými kroucenými páry
a umožňující adaptivní bitovou alokaci dle poměru signál-šum v dílčím subkanále,
OQAM, DWMT, FMT a OFDM používaná v digitálním rozhlasovém vysílání DAB.
Vícetónové modulace využívají skutečnosti, že při rozdělení přenosového pásma
na dostatečně velký počet paralelních subkanálů, lze považovat přenosovou funkci
na těchto subkanálech za konstantní. Čím větší počet subkanálů použijeme, tím více
se přenosová funkce blíží ideální charakteristice. To následně usnadňuje vyrovnávání
v přijímači. Naproti tomu se zvyšováním počtu subkanálů se zvyšuje i zpoždění a
složitost celého systému. MCM také umožňují díky rozdělení spektra na subkanály
jeho různé využití.
Teoretickou informační kapacitu neideálního pásmově omezeného kanálu nám určuje
Shannonův teorém[40]:
C = W log2
(
1 +
PAV
W ·N0
)
, [Sh/s] (3.1)
kdeW je šířka kmitočtového pásma, PAV
W ·N0
je hodnota poměru signál/šum (SNR)
na přijímací straně kanálu. Neideálním přenosový kanál můžeme rozdělit na řadu
dílčích subkanálů tak, aby každý subkanál byl téměř ideální. Jestliže H(f) je frek-
venční odezva neideálního kanálu, W je šířka pásma omezeného kanálu a Φnn je
spektrální hustota aditivního šumu, pak můžeme daný kanál rozdělit do N = W/f
subkanálů s šířkou f , která je dostatečně malá na to, aby výraz |H(f)|2/Φnn(f) byl
přibližně konstantní v každém dílčím subkanálu.
Pro celkový vysílací výkon platí rovnice 3.2, tedy že vysílací výkon je součtem vý-
konů na jednotlivých frekvencích.
∫
W
P (f)df = Pcelk, [W] (3.2)
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Nyní můžeme vypočítat kapacitu neideálního kanálu s aditivním šumem:
C =
N∑
i=1
Ci = ∆f
N∑
i=1
log2
[
1 +
∆f · P (fi. |H(fi)|2
∆f · Φnn(fi)
]
, [Sh/s] (3.3)
Pokud se bude ∆f → 0 můžeme vypočítat celkovou kapacitu kanálu:
C =
∫
W
log2
[
1 +
P (f) · |H(f)|2
Φnn(f)
]
df, [Sh/s] (3.4)
Při omezení dle vztahu 3.2, tj. omezení celkového vysílaného výkonu, můžeme
volbou závislosti P (f) maximalizovat přenosovou kapacitu C :
∫
W
{
log2
[
1 +
P (f) · |H(f)|2
Φnn(f)
]
+ λ · P (f)
}
df, [Sh/s] (3.5)
Maximalizaci přenosové kapacity C lze získat pomocí variačního počtu výrazu
3.5. Nalezené řešení optimálního rozdělení přenášeného signálového výkonu je řeše-
ním rovnosti 3.6.
1
P (f) + Φnn
|H(f)|2
+ λ = 0 (3.6)
Jak uvádí vztah 3.6 P (f)+Φnn(f)/ |H(f)|2 musí být konstantní a jeho hodnota
musí korespondovat se vztahem 3.2. Tedy platí:
P (f) =

K − Φnn(f) |H(f)|
2 (f ∈ W )
0 (f /∈ W )
(3.7)
Z rovnice 3.7 vyplývá, že výkon by měl být vysoký tam, kde má přenosový kanál
vysoký poměr SNR (resp. poměr |H(f)|2/Φnn(f)) a naopak. Jednoduše představi-
telná interpretace předchozích tvrzení vyplývá z anglického názvu ”water - pouring
theorem ”. Můžeme si představit, že poměr Φnn(f)/|H(f)|2 jako ohraničenou ob-
last, do které naléváme vodu, jejíž množství je ekvivalentní s Pcelk. Voda se pak bude
rozlévat v optimálnímu rozdělení výkonu jako funkce frekvence.
Pokud tedy použijeme vícetónové modulace a tím rozdělíme přenosový kanál na
řadu relativně úzkých subkanálů, lze každý subkanál nezávisle kódovat a modulovat
se symbolovým poměrem 1/∆f s optimální výkonovou alokací P (f). Když pak bude
∆f dostatečně malý, přenosová funkce subkanálu H(f) bude v podstatě konstantní,
nebude potřeba ani žádná ekvalizace přenosového kanálu, neboť mezisymbolové in-
terference (ISI) budou zanedbatelné [40]. V reálných systémech ale není možné roz-
dělit přenosový kanál na dostatečně úzké subkanály, a tak je potřeba volit optimální
poměr. Čím užší subkanál zvolíme, tím více se zjednoduší ekvalizace přenosového
kanálu, naroste však počet subkanálu a tím realizační náročnost celého systému.
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Rovněž vzroste i přenosové zpoždění, neboť pro demodulaci je potřeba obdržet celý
symbol, jehož délka v čase je převrácenou hodnotou šířky subkanálu 1/∆f . Např. je-
den z posleních nasazovaných xDSL systémů, VDSL2, který je v práci také uvažován
jako možné využití vícetónových modulací, používá při módu 30a přenosové pásmo
30 MHz, které rozdělí na 3489 subkanálu o šířce 8,625 kHz. Modulace je pak realizo-
vána algoritmem rychlé fourierovy transformace o rozměru 4096 hodnot. Počet bitů
nesených symbolem, bitová alokace, může být pro každý dílčí subkanál jiná podle
velikosti SNR v daném subkanálu. Čím větší bude odstup signálu od šumu, tím více
bitů můžeme na dané nosné použít. Tato vlastnost přenosového kanálu se měří při
inicializaci spojení. Protože ke změně vlastností kanálu může dojít i během přenosu,
např. rušením, můžeme měnit bitovou alokaci i během spojení. Bitová alokace může
prioritně sledovat minimální BER, minimální přenášený výkon nebo maximální pře-
nosovou rychlost. Dva z těchto parametrů jsou konstantní a třetí je optimalizovaný.
Na bitové alokaci také závisí přenosová rychlost systému, podle vztahu:
Rcelk = fsymb
M∑
i=1
mi, (3.8)
kde Rcelk je celková přenosová rychlost, mi je počet bitů na symbol, i je číslo
nosné, M je počet nosných a fsymb je symbolová frekvence.
Z hlediska dosažitelných přenosových rychlostí jsou vícetónové modulace ve srov-
nání s modulacemi s jednou nosnou na plochém kanále nepatrně horší, avšak na
špatných kanálech jsou vícetónové modulace výrazně lepší. Práce se bude zabý-
vat alternativním přístupem k vícetónovým modulacím, který představují modu-
lace realizované bankou ﬁltrů. Jak bylo uvedeno výše, v současné době můžeme
mezi vícetónové modulace zařadit několik známých typů modulací zejména DWMT
– Discrete Wavelet MultiTone, která využívá waveletovou transformaci k rozdělení
přenosového kanálu, OFDM – Orthogonal Frequency Division Multiplexing, využitý
v bezdrátových sítích standartu IEEE 802.11 a DMT – Discrete Multitone využitá
u systému xDSL. OFDM a DMT s výhodou používají fourierovou transformaci.
Modulace FMT - Filtered Multitone, ve které je aplikována banka ﬁltrů má obecně
zcela oddělená spektra jednotlivých subkanálů, čímž se od předchozích modulací liší
a představuje k nim zajímavou alternativu, jak z hlediska možného zvýšení přenoso-
vých rychlostí, větší odolnosti proti rušení tak i možného snížení celkové výpočetní
náročnosti zejména v případě DWMT.
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4 BANKY FILTRŮ
V oblasti zpracování signálů rozumíme bankou ﬁltrů řadu pásmových propustí, které
rozdělují vstupní signál do více složek, subpásem nebo subkanálů. Proces rozkladu
na tyto subpásma, tedy analýzu signálu, provádí banka ﬁltrů(část banky ﬁltrů v
případě že budeme uvažovat celý řetězec zpracování),kterou budeme nazývat ’část
analýzy’. Druhou část, provádějící rekonstrukci signálu ze subpásmových složek bu-
deme nazývat ’část syntézy’. Mezi částí analýzy a částí syntézy pak může probíhat
úprava subpásmových složek například ﬁltrací. Z hlediska struktury můžeme banky
rozdělit na banky se stromovou strukturou nebo s paralelní strukturou, jak bude uká-
záno v následujících kapitolách. Z hlediska rozdělení subpásem ve spektru můžeme
banky rozdělit na uniformní - subpásma mají stejnou šířku, a na banky s různou
šířkou subpásem, např. oktávové banky ﬁltrů. V případě, že faktor podvzorkování
(nadvzorkování) je stejný jako počet kanálů, mluvíme o kriticky vzorkované bance
ﬁltrů.
4.1 Perfektní rekonstrukce
Jako perfektní rekonstrukci u bank ﬁltrů označujeme stav, kdy se výstupní signál
rovná zpožděnému vstupnímu signálu, tedy:
x(n− l) = xˆ(n), kde l představuje zpoždění (4.1)
Tohoto stavu je dosaženo v případě, že jsou v bance ﬁltrů potlačeny všechny ne-
žádoucí jevy a aliasing uvnitř banky je dokonale kompenzován. Podmínky dokonalé
rekonstrukce budou dále deﬁnovány pro jednotlivé typy bank ﬁltrů.
4.2 Uniformní banka ﬁltrů s více kanály
Uniformní bankou ﬁltrů s více kanály se rozumí banka ﬁltrů složená z ﬁltrů typu
dolní propust, pásmových propustí a horní propusti. Jednotlivé ﬁltry mají stejnou
šířku propustného pásma a jsou rovnoměrně rozloženy v celém pásmu < 0− 2pi >.
Tento typ banky ﬁltrů může být odvozen od dvoukanálové banky popsané v před-
chozích kapitolách. V případě, že počet kanálů M bude násobek 2, může být banka
navržena se stromovou strukturou, v ostatních případech je nutné použít paralelní
řazení ﬁltrů, které umožňuje rozdělit spektrum na libovolný počet M kanálů.
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4.2.1 Banky ﬁltrů se stromovou strukturou
Na obr. 4.1 je příklad stromové struktury části analýzy a na obr. 4.2 části syntézy
banky ﬁltrů se čtyřmi kanály. Jak je patrné, struktura dvou ﬁltrů se neustále opakuje.
H0(z)
H1(z)
H0(z)
H1(z)
H0(z)
H1(z)
X(z)
↓2
↓2
X0(z)
X1(z)
X2(z)
X3(z)↓2
↓2
↓2
↓2
Obr. 4.1: Banka ﬁltrů se stromovou strukturou - analýza
G0(z)
G1(z)
X0(z)
X1(z)
↑2
↑2
G0(z)
G1(z)
X2(z)
X3(z)
↑2
↑2
G0(z)
G1(z)
↑2
↑2
X(z)
^
Obr. 4.2: Banka ﬁltrů se stromovou strukturou - syntéza
Filtry H0, H1, G0 a G1 mají stejný počet koeﬁcientů N . Filtrace na první úrovni
rozkladu probíhá se vzorkovacím kmitočtem f0/M , kde f0 je vzorkovací kmitočet na
vstupu a výstupu banky. Pak můžeme určit počet potřebných operací ﬁltrace jako
na nejnižším stupni banky (analýza i syntéza) jako N0 · 2M · f0/M . Na další úrovni
stromu rozkladu je potřeba stejný počet operací, protože počet ﬁltrů je dvojnásobný,
ale vzorkovací kmitočet je poloviční. Celkový počet operací Ncelk na celou banku pak
můžeme vyjádřit následující rovnicí:
Ncelk = N0 · 2f0 · log2(M), (4.2)
kde log2(M) představuje počet úrovní banky a M ,jak bylo uvedeno výše, před-
stavuje počet kanálů banky. V případě, že v každém stupni použijeme stejné ﬁltry,
bude přechodové pásmo s přihlédnutím ke vzorkovací frekvenci na každém stupni
rozkladu stejné, což vede k rozdílům přechodového pásma mezi jednotlivými stupni.
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Obr. 4.3: Banka ﬁltrů s paralelní strukturou - analýza
Pokud budeme potřebovat stejné šířky přechodového pásma u všech stupňů, bude
nutné měnit délku ﬁltrů mezi stupni[31]. To však vede ke zvýšení výpočetní nároč-
nosti a rovnice 4.2 přejde na následující tvar:
Ccelk = N0 · 2f0 · (M − 1) (4.3)
Díky tomu, že banky se stromovou strukturou vychází z dvoukanálových bank,
mohou být veškeré jejich vlastnosti přeneseny na M -kanálovou banku. Pokud je
tedy např. dvoukanálová banka s perfektní rekonstrukcí, bude i M -kanálová banka
na ní založená s perfektní rekonstrukcí. Nevýhodou stromové struktury je pak vyšší
výpočetní náročnost ve srovnání s paralelní strukturou a také větší zpoždění.
4.2.2 Banky ﬁltrů s paralelní strukturou
Banky ﬁltrů s paralelní strukturou jsou alternativou ke stromové struktuře a na roz-
díl od ní, počet kanálů M nemusí být násobek dvou. Princip paralelní banky ﬁltrů
pro analýzu je patrný z obr. 4.3. Banka ﬁltrů se skládá z M individuálních ﬁltrů
se stejnou šířkou přenosového pásma, rovnoměrně rozložených ve frekvenční oblasti.
Banka ﬁltrů rozloží spektrum vstupního signálu na soubor sousedících subspekter s
šířkou pásma pi/M . Podle obrázku 4.3 je pak H0(z) dolní propust, H1(z) až HM−2(z)
pásmové propusti a HM−1(z) dolní propust. Signály po ﬁltraci jsou následně pod-
vzorkovány faktorem M a tím posunuty do základního pásma. Tato operace je pro-
veditelná díky tomu, že výstupní signály mají šířku pásma pi/M . Výstupní signály
z banky pak můžeme popsat následující rovnicí:
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Obr. 4.4: Banka ﬁltrů s paralelní strukturou - syntéza
Xi(z) =
1
M
M−1∑
m=0
Hi(z1/MWmM ) ·X(z1/MWmM ) (4.4)
případně maticovým zápisem:
x(z) =
1
M
· [H(m)(z1/M)]T · x(m)(z1/M) (4.5)
kde vektor subpásmových signálů x(z) je deﬁnován:
x(z) = [X0 (z)X1(z) . . . XM−1(z)]
T (4.6)
H(m)(z) je modulační matice části pro analýzu:
H(m)(z) =


H0(z) H1(z) · · · HM−1(z)
H0(zWM) H1(zWM) HM−1(zWM)
...
...
. . .
...
H0(zWM−1M ) H1(zW
M−1
M ) · · · HM−1(zWM−1M )

 (4.7)
a modulační vektor vstupního signálu:
x(m)(z) =
[
X(z) X(zW 1M) . . . X(zW
M−1
M )
]T
(4.8)
Druhou částí paralelní banky ﬁltrů je část pro syntézu, viz obr.4.4 Filtry G0(z)
až GM−1(z) jsou obecně ﬁltry se stejnými charakteristikami jako ﬁltry H0(z) až
HM−1(z) v části pro analýzu. Výstupní signál z banky je pak popsán rovnicí:
Xˆ(z) =
M−1∑
i=0
Gi(z) ·Xi(zM) (4.9)
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případně maticovým zápisem:
Xˆ(z) = gT · x(zM) (4.10)
kde
g(z) = [G0(z)G1(z) . . . GM−1(z)] (4.11)
a x(z) je deﬁnován v 4.6.
Modulovaná verze výstupního signálu je popsána rovnicemi :
Xˆ(zW kM) = g
T (zW kM) · x(zM), k = 0, 1, 2 . . .M − 1 (4.12)
Modulační vektor výstupního signálu:
ˆx(m)(z) =
[
Xˆ(z)Xˆ(zW 1M) . . . Xˆ(zW
M−1
M )
]T
(4.13)
Výstupní signál banky ﬁltrů:
xˆ(m)(z) = G(m)(z) · x(zM) (4.14)
Modulační matice části pro syntézu:
G(m)(z) =


G0(z) G1(z) · · · GM−1(z)
G0(zWM) G1(zWM) GM−1(zWM)
...
...
. . .
...
G0(zWM−1M ) G1(zW
M−1
M ) · · · GM−1(zWM−1M )

 (4.15)
Postupnou úpravou výše uvedených rovnic - substitucí x(z) z 4.10 do rovnice
4.14 - získáme vztah mezi vstupem a výstupem celého systému, tedy částí analýzy
i syntézy:
xˆ(m)(z) =
1
M
·G(m)(z) [H(m)(z)]T · x(m)
= F(z) · x(m)(z)
(4.16)
Matice F(z) je maticí přenosových funkcí mezi vstupem části analýzy a výstu-
pem části syntézy, představuje spojení mezi vstupním signálem X(z) a všemi jeho
pásmově posunutými kopiemi s výstupním signálem Xˆ(z) a jeho posunutou kopií.
4.2.3 Zkreslení a aliasing
Jak již bylo uvedeno, přenosová matice F(z) uvádí vztah mezi vstupem části analýzy
a výstupem části syntézy, tedy i mezi modulačním vektory x(m)(z) vstupního signálu
4.8 a modulačním vektorem xˆ(m)(z) na výstupu 4.12.
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Například pro první řádek přenosové matice, získáme po úpravách následující
rovnici:
Xˆ(z) =
1
M
· gT (z) [H(m)(z)]T · x(m)
=
1
M
M−1∑
i=0
Gi(z) ·
M−1∑
l=0
Hi(zW lM) ·Xi(zW lM)
=
1
M
M−1∑
l=0
[
M−1∑
i=0
Gi(z) ·Hi(zW lM)
]
·Xi(zW lM)
(4.17)
Z rovnice 4.17 je zřejmé, že výstupní signál Xˆ(z) je závislý nejen na vstupním
signálu X(z), tedy na signálu Xi(zW lM) s l = 0, ale také na dalších prvcích, způso-
bených aliasingem, tedy Xi(zW lM) s l = 1, 2 . . .M − 1. Zavedeme-li v rovnici 4.17
omezení l = 0, získáme přenosovou funkci banky ﬁltrů. Vzhledem k předpokladu
perfektní rekonstrukce popisuje tato funkce lineární zkreslení banky.
Fzkresleni(z) =
1
M
·
M−1∑
i=0
Gi(z) ·Hi(z) (4.18)
Aliasing, jehož vznik také popisuje rovnice 4.17 můžeme vyjádřit rovnicí [31]:
Falias(z) =

M−1∑
l=1
∣∣∣∣∣ 1M ·
M−1∑
i=0
Gi(z) ·Hi(zW lM)
∣∣∣∣∣
2

 (4.19)
Tato rovnice vyjadřuje součet všech nekorelovaných složek způsobených aliasin-
gem.
Rovnice 4.18 a 4.19 popisují nežádoucí vlivy v bance ﬁltrů. Je ale vhodné také
speciﬁkovat podmínky, za kterých bude banka s perfektrní rekonstrukcí, bez alia-
singu a bez lineárního zkreslení. Pro splnění druhého požadavku, tedy odstranění
aliasingu, musí přenosová matice následující tvar:
F (z) = diag
{
F (z)F (zWM . . . F (z)WM−1M
}
(4.20)
Pokud je má navíc funkce F (z) charakter ”all-pass” ﬁltru, není do systému za-
vedeno žádné lieární zkreslení. Pokud má také lineární fázi, nedochází v bance k
fázovému zkreslení. Poslední podmínkou je podmínka perfektní rekonstrukce pro
tento typ banky ﬁltrů. vycházející z vlastností přenosové matice:
F (z) = c · z−k0 , (4.21)
kde c 6= 0 je reálné číslo.
24
4.3 Komplexně modulované banky ﬁltrů
Problémem paralelní struktury banky je návrh samotných ﬁltrů H0(z) až HM−1(z)
tak, aby byly splněny podmínky perfektní rekonstrukce. Jako vhodnější se tedy
jeví možnost odvodit přenosové funkce jednotlivých ﬁltrů od prvního ﬁltru, dolní
propusti H0(z). Tento postup využívá základy principů QMF bank, je však potřeba
splnit některé omezující vlastnosti. Banka ﬁltrů musí být složená z rovnoměrně frek-
venčně posunutých obrazů příslušného prototypu, sousední kanály se musí výkonově
doplňovat a zároveň se aliasing a další zkreslení kompenzuje jen mezi sousedními
kanály. Zkreslení od ostatních kanálů je kompenzováno vysokou úrovní útlumu v
nepropustném pásmu. Rovnoměrného rozdělení kanálů, tedy rovnoměrného frek-
venčního posunu jednotlivých ﬁltrů vůči prototypovému ﬁltru se dosáhne komplexní
modulací, tedy násobením komplexním číslem WM = e−j2pi/M . Komplexně modulo-
vané banky se někdy nazývají DFT banky. V případě využití polyfázových ﬁltrů, je
možné využít diskrétní Fourierovy transformace, tedy i algoritmu FFT. V obecném
případě není možné dosáhnout perfektní rekonstrukce[31], zejména kvůli aliasingu a
lineárnímu zkreslení, což ovlivňuje i návrh přenosových systémů. Tyto vlivy se však
dají vhodně minimalizovat.
4.3.1 Struktura banky
Jak bylo uvedeno výše, u komplexně modulované banky ﬁltrů se ﬁltry H1(z) až
HM−1(z) odvozují od tzv. prototypového ﬁltru, dolní propusti H0(z). Jak je obecně
známo, existuje vztah meziH(z) a h(n), kde h(n) je impulzní charakteristika daného
ﬁltru aH(z) je její obraz ve Fourierově transformaci. Jestliže je pak h(n) vynásobeno
faktorem ejnΩ0 , je frekvenční charakteristika prototypu posunuta jak ukazuje obr.
4.5.
Obdržíme tak z reálných koeﬁcientů h(n) komplexní koeﬁcienty pásmové pro-
pusti h(n)ejnΩ0 . V případě že se Ω0 = pi získáme posunutím horní propust, neboť
faktor posunutí ejnΩ0 = (−1)n. Pokud tedy budeme chtít banku ﬁltrů s M kanály
rovnoměrně rozloženými v celém pásmu mezi 〈0− 2pi〉, pak budou jednotlivé kanály
od sebe vzdáleny o 2pi/M , viz obr.4.6.
Prototypový ﬁltr je pak potřeba navrhovat tak, aby jeho mezní frekvence byla
nejvýše na pi/M a největšího útlumu v nepropustném pásmu dosahoval nejvýše na
frekvencích od 2pi/M . Je zřejmé, že se pásma jednotlivých kanálů překrývají, to je ale
nezbytné pro možnost rekonstrukce všech spektrálních komponent zpracovávaných
signálů. Charakteristiky jednotlivých ﬁltrů pak můžeme popsat rovnicí:
Hi(ejΩ) = H(ej(Ω−2pii/M), i = 0, 1, 2 . . .M − 1 (4.22)
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Obr. 4.5: Posun prototypového ﬁltru
0
Hi
Ωpi2pi/M 2pi
i=1 i=2 i=3=M/2 i=4 i=5 i=6=Mi=0
Obr. 4.6: Posun prototypového ﬁltru - náhled celé banky
Pokud provedeme substituci WM = e−j2pi/M získáme odpovídající tvar pro transfor-
maci Z:
Hi(z) = H(zW iM), i = 0, 1, 2 . . .M − 1 (4.23)
Na obr.4.6 je zobrazena celá banka ﬁltrů.
4.3.2 Vztah mezi vstupem a výstupem banky
Přenosová matice pro paralelní banku ﬁltrů byla popsána v 4.2.2 a 4.2.3. V případě
komplexně modulované banky ﬁltrů jsou všechny dílčí ﬁltry odvozeny od jednoho
prototypového ﬁltru H(z) a tak díky 4.23 můžeme pro ﬁltry v části syntézy psát:
Gi(z) =M ·H(zW iM), i = 0, 1, 2 . . .M − 1 (4.24)
kde faktorM slouží ke korekci úrovně spektra po nadvzorkování a ﬁltraci. Dosazením
4.23 a 4.24 do rovnice 4.17 a současným konstatováním, že prototypový ﬁltr je
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Obr. 4.7: Časový a frekvenční multiplex
pásmově omezený (jak bylo uvedeno v kapitole 4.3.1) a že na aliasingu se podílí
pouze přímo sousední nosné, získáme následující vztah pro výstupní signál:
Xˆ(z) =
M−1∑
i=0
H(zW iM) ·
1∑
l=−1
H(zW i+lM ·X(zW lM) (4.25)
4.4 Transmultiplexní banky ﬁltrů pro přenos dat
Při přenosu dat se často využívají systémy s časovým - TDM nebo frekvenčním -
FDM multiplexem. U časového multiplexu jsou dva nebo více datových toků slou-
čeny do jednoho kanálu tak, že se periodicky střídají v čase. Jeden rámec časového
multiplexu je rozdělen do několika časových úseků, tzv. timeslotů. Každý dílčí da-
tový tok pak využívá přidělený timeslot (obr.4.7). Druhý způsob, frekvenční mul-
tiplex, místo časového rámce rozděluje přidělené frekvenční pásmo na dílčí subka-
nály. Každý dílčí datový tok pak využívá přidělený subkanál (obr. 4.7). Transmul-
tiplexní banky ﬁltrů převádí časový multiplex na frekvenční a zpět na časový. TDM
signál je nejprve rozdělen do zadaného počtu dílčích signálů X0 až XM−1, kde M je
počet timeslotů v TDM, počet kanálů v FDM a tedy i počet kanálů banky ﬁltrů.
Rozdělení je možné realizovat pomocí zpoždění a podvzorkování faktorem M jak je
uvedeno na obr. 4.8. Následuje banka ﬁltrů, transmultiplexní banka, která signály
X0 až XM−1 pomocí nadvzorkování a ﬁltrace ﬁltry G0 až GM−1 převede na frek-
venční multiplex. Charakter signálu Y přímo určuje banka ﬁltrů. Po přenosu jsou
obnoveny signály Xˆ0 až XˆM−1 pomocí ﬁltrů H0 až HM−1 a podvzorkování. Následně
je obnoven časový multiplex pomocí nadvzorkování a zpožďujících bloků. Signály
vystupující z banky, Xˆ0 až XˆM−1, se od původních signálů X0 až XM−1 liší zejména
kvůli přeslechům mezi kanály u FDM, amplitudovým zkreslením způsobeným ﬁltry
a skupinovým zpožděním, které také způsobují ﬁltry.
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Obr. 4.8: Transmultiplexní systém
Oproti výše popsaným bankám, bankám pro subpásmové kódování, jsou u transmul-
tiplexní banky zaměněny pozice části pro analýzu a pro syntézu, jak byly popsány
v kapitole 4.2.1. Díky tomu můžeme s využitím 4.5 a 4.10 lehce odvodit rovnici pro
přenos transmultiplexní bankou:
xˆ(zM) =
1
M
[
H(m)(z)
]T ·G(m)(z) · x(zM) (4.26)
kde x je vektor vstupních signálů a xˆ je vektor výstupních signálů. Deﬁnovány
stejně jako v rovnici 4.6. Rovnici 4.26 můžeme dále upravit na tvar:
xˆ(zM) = F(zm) · x(zM) (4.27)
Matice F(zm) stejně jako v předchozích kapitolách představuje přenosovou ma-
tici. Prvky na hlavní diagonále matice F(zm) představují přenos na jednotlivých
kanálech, ostatní prvky představují přeslechy mezi kanály. Dá se tedy říct, že prvek
Fij(zM) představuje vztah mezi mezi vstupním signálem Xj(zM) a výstupním signá-
lem Xˆi(zM). Pokud je tedy F(zm) diagonální, neexistují v systému žádné přeslechy
a pokud navíc prvky na hlavní diagonále představují jen zpoždění z−kM , můžeme
mluvit o bance s perfektní rekonstrukcí. V případě že na hlavní diagonále nejsou jen
prvky představující zpoždění, bude docházet k lineárnímu zkreslení, které se projeví
jako mezisymbolové přeslechy - ISI, které budou popsány v dalších kapitolách.
4.5 Banky s polyfázovými strukturami
4.5.1 Polyfázová dekompozice
Jedním z přínosů systémů s proměnnou vzorkovací frekvencí je možnost polyfá-
zové dekompozice. Tato technika byla poprvé publikována v [19], její výhodou je
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možnost podstatného snížení výpočetní náročnosti jak u ﬁltrace s podvzorková-
ním/interpolací tak u bank ﬁltrů. Základní princip je velmi jednoduchý. Pokud bu-
deme mít dáno číslo M , můžeme ze signálu x(n) získat M jeho různých podvzorko-
vaných reprezentací, které jsou fázově posunuté: x(p)λ , kde λ = 0, 1, 2 . . .M − 1. x(p)λ
pak nazýváme polýfazovou složkou signálu x(n). Platí rovnice:
x(n) =
M−1∑
λ=0
x
(p)
λ (n) =
M−1∑
λ=0
x(n) · wM(n− λ) (4.28)
kde
wM(n− λ) =

1 pro n = λ+mM, kde m je libovolné celé číslo0 pro ostaní případy (4.29)
představuje vzorkovací funkci. Po provedení Z-transformace můžeme rovnici upravit
do tvaru:
X(z) =
M−1∑
λ=0
z−λX
(p)
λ (n
M) (4.30)
kde polyfázové složky X(p)λ (n
M) jsou deﬁnovány rovnicí:
X
(p)
λ (n
M) =
∞∑
m=−∞
x(mM + λ) · z−mM (4.31)
Stejně jako diskrétní signál, může být přenosová funkce lineárního časově inva-
riantního systému rozložena na jeho polyfázové složky[53]. Pokud budeme uvažovat
systém s přenosovou funkcí H(z) a impulzní charakteristikou h(n), můžeme rovnici
4.30 přepsat na tvar:
H(z) =
M−1∑
λ=0
z−λH
(p)
λ (n
M) (4.32)
4.5.2 Dvoukanálové banky s polyfázovou strukturou
Použití polyfázových struktur u bank ﬁltrů může vést ke značnému zjednodušení
banky a snížení výpočetní náročnosti. Použití těchto struktur si budeme nejprve
ilustrovat na příkladu dvoukanálové banky kvadraturních ﬁltrů. Jak je známo [52],
pro přenosové charakteristiky ﬁltrů platí, že H0(z) = H(z), H1 = H(−z), kde H(z)
je prototypový ﬁltr. S využitím rovnice 4.32 pak můžeme rozložit ﬁltry na jejich
polyfázové složky:
H0(z) = H00(z2) + z−1H01(z2) (4.33)
H1(z) = H00(z2)− z−1H01(z2) (4.34)
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Obr. 4.9: Využití polyfázových složek u dvoukanálové QMF banky
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Obr. 4.10: Využití polyfázových složek u obecné dvoukanálové banky ﬁltrů
Na obr. 4.9 je zobrazena A) původní struktura B) struktura s využitím poly-
fázových složek a za C) je porovnána část analýzy využitím ’noble identities’ [53].
Jak je patrné, výpočetní náročnost bude oproti původnímu schématu čtvrtinová.
Obdobně jako část analýzy můžeme pomocí polyfázových komponent zjednodušit i
část syntézy.
V obecném případě, kdy banka nebude složena z kvadraturně zrcadlových ﬁltrů,
bude řešený problém složitější. Platnost rovnice 4.33 zůstane zachována, ale rovnice
4.34 již platit nebude a musíme použít tvar:
H1(z) = H10(z2) + z−1H11(z2). (4.35)
S využitím 4.35 můžeme nakreslit graf signálových toků, obr. 4.10. a opět s
využitím ’nobel identities’ [51] dojdeme k efektivnímu tvaru obr.4.11.
Obdobně dojdeme k výpočetně efektivnímu schématu pro část syntézy. Zbývá
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Obr. 4.11: Část analýzy obecné dvoukanálové banky ﬁltrů - efektivní realizace
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Obr. 4.12: Část syntézy obecné dvoukanálové banky ﬁltrů - efektivní realizace
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deﬁnovat přenosové rovnice pro pro část analýzy:
[
X0(z)
X1(z)
]
= H(p)(z) ·
[
X0E(z)
X1E(z)
]
, (4.36)
kde
H(p)(z) =
[
H
(p)
00 (z) H
(p)
01 (z)
H
(p)
10 (z) H
(p)
11 (z)
]
(4.37)
a pro část syntézy 4.38. U části syntézy byla zvolen rozklad do polyfázových
komponent podle polyfázové reprezentace 2. typu [52], který se liší v substituci
λ = M − 1− λ u rovnice 4.28.
[
X0A(z)
X1A(z)
]
=
[
G(p2((z)
]T ·
[
X0(z)
X1(z)
]
, (4.38)
kde
G(p2)(z) =
[
G
(p2)
00 (z) G
(p2)
01 (z)
G
(p2)
10 (z) G
(p2)
11 (z)
]
(4.39)
Význam symbolů je stejný jako v obr.4.11 a 4.12.
Pokud budeme chtít deﬁnovat podmínky pro perfektní rekonstrukci, budeme
vycházet z rovnosti:
[
X0A(z)
X1A(z)
]
=
[
G(p2((z)
]T ·H(p)(z)
[
X0E(z)
X1E(z)
]
(4.40)
V předchozích kapitolách jsme konstatovali, že perfektní rekonstrukce je dosaženo v
případě, že banka do systému zavádí pouze zpoždění, na všech kanálech stejné. Pak
můžeme podmínku perfektní rekonstrukce napsat jako:
[
G(p2((z)
]T ·H(p)(z) = z−kI kde k ∈ N (4.41)
4.5.3 M-kanálové banky s polyfázovou strukturou a DFT
Komplexně modulovaná (DFT)M -kanálová banka s polyfázovou strukturou vychází
z výše uvedených poznatků. Poprvé byl tento typ banky publikován v [20]. Umož-
ňují podstatné snížení výpočetní náročnosti a značné zvýšení efektivity, hlavně díky
možnosti využít algoritmus FFT. Rovnice 4.36, 4.37, 4.38, 4.39 můžeme jednoduše
rozšířit pro případ M -kanálové banky. Pokud budeme dále vycházet ze vztahu mezi
polyfázovými maticemi 4.37, 4.39 a modulačními maticemi 4.7, 4.15 popsanými v
kapitole 4.2.2, získáme následující rovnice[53][31]:
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Obr. 4.13: Část analýzy - realizace části s DFE a polyfázovou dekompozicí
H(m)(z) =W∗
M
·DM(z) ·
[
H(p)(zM)
]T
(4.42)
G(m)(z) =W∗
M
·DM(z) · JM ·
[
G(p2)(zM)
]T
(4.43)
kde W ∗M je komplexně sdružená DFT matice rozměru MxM a JM je reverzní
matice k jednotkové matici o rozměru MxM
Na obr. 4.13 je část analýzy banky ﬁltrů s vuyžitím DFE a polyfázové dekom-
pozice.
Výstupní signál z části analýzy můžeme s využitím rovnic 4.23, 4.30 a vztahu
W iMM = 1 popsat rovnicí
x˜ =W∗
M
· h(p)(zM) ·X(z) (4.44)
kde
˜x(m)(z) =
[
X˜(z)X˜(zW 1M) . . . X˜(zW
M−1
M )
]T
(4.45)
a pro h(p)(zM) platí:
h(p)(zM) =
[
H00(zM) z−1H01(zM) z−2H02(zM) . . . z−M+1H0,M−1(zM)
]T
(4.46)
Pro část syntézy podle obr. 4.14 pak platí:
Xˆ(z) =
[
g(p)(zM)
]T ·W∗
M
· x˜(z) (4.47)
kde
g(p)(zM) =
[
G00(zM) z−1G01(zM) z−2G02(zM) . . . z−M+1G0,M−1(zM)
]T
(4.48)
S využitím ’noble identities’ [51] pak můžeme sekce analýzy i syntézy převést na
tvary podle obr. 4.15 a 4.16 které jsou výpočetně efektivnější.
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Obr. 4.14: Část syntézy - realizace části s DFE a polyfázovou dekompozicí
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Obr. 4.15: Část analýzy - efektivní realizace části s DFE a polyfázovou dekompozicí
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Obr. 4.16: Část syntézy - efektivní realizace části s DFE a polyfázovou dekompozicí
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5 MODULACE DMT
Vícetónová modulace DMT (Discrete MultiTone) je v současné době asi nejvyuží-
vanější vícetónovou modulací díky jejímu nasazení v xDSL systémech a nasazení
její varianty OFDM v bezdrátových sítích podle standardu IEEE 802.11x. Vícetó-
nová modulace realizovaná bankou ﬁltrů bude s touto nejvyužívanější vícetónovou
modulací porovnávána v simulacích, a proto bude v následující kapitole modulace
DMT popsána. Modulace DMT vychází ze základních principů vícetónových mo-
dulací, které byly zmíněny v předchozích kapitolách. Zjednodušené blokové schéma
této vícetónové modulace s M nosnými je na obr.5.1.
IFFT S/PKanál FFT
P/S
Šum
+
Y0(m)
Y1(m)
Yi(m)
Y2N-1(m)
X0(m)
X1(m)
Xi(m)
X2N-1(m)
x0(m)
x1(m)
xi(m)
x2N-1(m)
y0(m)
y1(m)
yi(m)
y2N-1(m)
x(n) y(n).
.
.
.
.
.
.
.
.
.
.
.
Obr. 5.1: Blokové schéma DMT modulace
Pokud budeme uvažovat použití v xDSL systémech nebo budeme obecně po-
žadovat na výstupu modulátoru reálný signál, musíme mít z principu Fourierovy
transformace na vstupu komplexně sdruženou posloupnost. Tím dojde ke snížení
počtu využitelných subkanálů na N − 1, bude platit rovnice:
N =
1
2
·M (5.1)
Pro vstupní modulační symboly na vstupu pak bude platit:
X2N−k = X∗k pro k ∈< 1, N − 1 > a XN = X0 = 0 (5.2)
X1 až XN−1 jsou komplexní čísla, která představují amplitudu a fázi příslušné
nosné, X0 je stejnosměrná složka. Díky doplnění na 2N komplexních čísel podle
vztahu (5.2) obdržíme z výstupu IFFT 2N reálných hodnot v časové oblasti, které
již, na rozdíl od komplexních, můžeme přenášet kanálem. Modulační symboly zís-
káme např. využitím QAM. Rozm2r konstelace, počet bitů přiřazených jednotlivým
symbolům, určíme s využitím odstupu signálu od šumu podle vzorce [41]:
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Obr. 5.2: Spektrum DMT modulace s vyznačenou 4. nosnou
bn = log2
(
3
Q−1
(
BER
4
)2
)
SNRn , Q (x) =
1√
2pi
∫ ∞
x
e
−y2
2 dy (5.3)
Výsledný signál přenášený kanálem pak můžeme popsat rovnicí [26]:
x (n) =
1√
2N
∞∑
k=−∞
2N−1∑
i=0
Xki h (t− kT ) ej
2pink
2N , (5.4)
kde Xki je k-tý QAM symbol i-té nosné, který je modulován obdélníkovým im-
pulzem h(t). Z toho vyplývá, že výsledné spektrum každé nosné je sinc funkce
(viz obr. 5.2 ). Tato operace je zajištěna inverzní Fourierovou transformací pomocí
algoritmu FFT.
Jak je vidět z obr. 5.2, jednotlivé subkanály se překrývají a kříží na úrovni -3
dB a postranní laloky jsou potlačeny na přibližně -13 dB. Při přenosu na ideálním
kanále jsou tyto parametry dostačující, bohužel na reálném kanále s úzkopásmovým
rušením a ostrými přechody v přenosové funkci dochází oproti ideálnímu kanálu ke
ztrátě ortogonality a vzniku mezisymbolových interferencí - ISI a mezikanálových
interferencí – ICI. ICI způsobují změnu amplitudy a fáze dílčích subkanálů, ty se
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redukují pomocí vyrovnávání ve frekvenční oblasti - FEQ. Pro omezení vzniku ISI se
na straně vysílače na začátek každého symbolu přidávají ochranné časové intervaly,
tzv. cyklické předpony - CP. Vytvoří se zkopírováním určitého počtu vzorků z konce
symbolu na začátek. Použití CP se kombinuje s použití vyrovnávání v časové oblasti
– TEQ ke zkrácení impulsní odezvy kanálu. Po provedení TEQ je CP odstraněna
vynásobením vhodným oknem[41].
Při úzkopásmovém rušení, způsobeném například amatérským rádiem, dochází kvůli
malému útlumu v nepropustném pásmu a velkému překrytí jednotlivých subkanálů
nejen ke zkreslení na rušené nosné, ale také ke zkreslení mnoha sousedních nosných.
Dochází tak ke zbytečnému snižování odstupu signálu od šumu a tím i přenosové
rychlosti. Překrývání jednotlivých nosných a malý útlum v nepropustném pásmu
také ztěžuje použití frekvenčně děleného duplexu, kdy výkon určený pro jeden směr
přenosu zasahuje do pásma určeného pro druhý.
5.1 Modulace DMT v xDSL technologiích
Základní principy vícetónových modulací, modulace DMT a informační kapacity pře-
nosového kanálu byly zmíněny již v kapitole 3 a v předchozí kapitole. V této kapitole
bude věnována pozornost praktickým realizacím DMT modulace v xDSL technolo-
giích, zejména v ADSL, ADSL2+ a VDSL, neboť vícetónová modulace realizovaná
bankou ﬁltrů popsaná v kapitole6 bude s modulací DMT porovnávána zejména
s ohledem na možné využití u těchto systémů. Technologie ADSL je již ze svého
názvu ”Asymetric Digital Subscriber Line” nesymetrická, ideálně umožňuje dosáh-
nout rychlosti až 8192 kbit/s ve směru k uživateli (downstream) a 1024kbit/s ve
od uživatele (upstream kanál). Vlastní implementace modulace DMT je odlišná pro
downstream a upstream. Počet použitých subkanálů pro downstream je 255, podle
rovnice 5.1 je tedy rozměr IFFT vysílače 512. Vzorkovací frekvence je 2,208 MHz a
jednotlivé subkanály pak mají odstup 4,3125 kHz. Upstream používá 31 subkanálů
a IFFT má tedy rozměr 64. Pro stejný rozestup tónů tj. 4,3125 kHz je vzorkovací
kmitočet 276 kHz. Pokud budeme uvažovat downstream, je DMT symbol složen z
512 vzorků, které jsou ,jak bylo uvedeno výše, doplněny o cyklickou předponu. Ta
je tvořena 32 vzorky z konce symbolu. Jednotlivé DMT symboly jsou skládány do
multirámce o 69 symbolech, z čehož 68 symbolů obsahuje data a jeden symbol je
synchronizační. Modulační rychlost u ADSL systému s cyklickou předponou a syn-
chronizačním rámcem 4000 Bd, maximální přenosová rychlost je pak součinem sumy
alokovaných bitů a modulační rychlosti.
Technologie ADSL2/2+ je nástupcem ADSL a její parametry vychází z ADSL. U
ADSL2 je zvýšena dosažitelná přenosová rychlost přibližně 10 Mb/s u downstreamu
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a 1 Mb/s u upstreamu díky optimalizaci záhlaví. Je také umožněna plynulá změna
přenosové rychlosti podle stavu linky, tedy útlumu, poměru signálu k šumu a pod.,
na rozdíl od ADSL, kde se bitová alokace a tím i přenosová rychlost nastavuje
jen při inicializaci spojení. U verze ADSL2+ je navíc přenosová rychlost zvýšena
zdvojnásobením šířky přenosového pásma na 2,2 MHz a tedy při zachování stejné
šířky subkanálu i zdvojnásobením počtu subkanálů.Maximální přenosová rychlost u
downsteramu se pak zvýší na 25 Mb/s.
Technologie VDSL2 je v současné době poslední variantou z xDSL technologií
která se začala komerčně nasazovat v reálných aplikacích. I když se počátku VDSL
technologií existovala snaha o využívání alternativních modulací [26], v doporučení
ITU-T G.993.1 jsou uvedeny pouze dvě možné modulace a to DMT modulace, stejně
jako u ADSL systémů a také jednotónová modulace QAM nebo CAP (pásmo je roz-
dělěno na 4 dílčí pásma, 2 pro upstream, 2 pro downstream a na těchto dílčích
pásmech se využívá QAM nebo CAP). U VDSL2 se uvažuje pouze s DMT modu-
lací [38]. Využívá se přenosové pásmo až do 30 MHz, podle proﬁlu přenosu. Šířka
jednotlivých subkanálů se mění od 4,3125 kHz do 8,625 kHz a počet subkanálů pro
downstream od 1972(šířka IFFT 2048) do 4095 (šířka IFFT 4096). Teoretické pře-
nosové rychlosti se liší podle zvoleného proﬁlu, u proﬁlu 30a až 200 Mb/s Porovnání
jednotlivých technologií uvádí následující tabulka:
Typ přípojky ADSL ADSL2+ VDSL2 8x VDSL2 17a VDSL2 30a
Rozteč subkanálů [Hz] 4312,5 4312,5 4312,5 4312,5 8625
Počet subkanálů 256 512 1972 4096 3479
Šířka pásma [MHz] 1,1 2,2 8,5 17,7 30
Tab. 5.1: Porovnání xDSL technologií
Na obr.5.3 je praktická realizace DMT modulátoru u xDSL systémů. Vstupní
sériový datový tok je nejprve rozdělen do skupin paralelních toků bt1 až btN , počet
bitových toků tedy odpovídá počtu subkanálů modulace N −1 podle vzorce 5.1. Bi-
tová rychlost dílčích toků bt1 až btN odpovídá množství bitů nesených jednotlivými
nosnými. Počet bitů přenášených na dané nosné,tedy v daném subkanálu, je určen
při inicializaci spojení podle odstupu signálu od šumu v tomto subkanále. Každý
subkanál tedy může přenášet jiný počet bitů. Vytvořené skupině bitů pak konste-
lační enkodér přiděluje komplexní modulační symbol ze zvoleného konstelačního
diagamu. V případě xDSL systémů se jedná o modulaci QAM. Výsledné komplexní
symboly jsou doplněny na počet 2N podle rovnice 5.2 tak, aby výstupem IFFT
byl reálný signál. Symbol s indexem 0 odpovídá stejnosměrné složce, která se pro
přenos dat nevyužívá. Výstupních 2N hodnot z IFFT je doplněno o prvky cyklické
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Obr. 5.3: Realizace DMT modulátoru pro xDSL systémy
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Obr. 5.4: Realizace DMT demodulátoru pro xDSL systémy
předpony, tvořených zopakováním Ncp prvků z konce symbolu. U ADSL je tento
počet prvků cyklické předpony volen Ncp = 32. Takto vznikne vlastní DMT symbol
x(i). Výstupní signál je následně ﬁltrován IIR ﬁltrem, aby byla zajištěna možnost
paralelního datového a telefonního provozu a také pro zjednodušení implementace
frekvenčně děleného duplexu. Filtrace se provádí kvůli malému útlumu postranních
laloků krajových subkanálů. Jak bylo ukázáno výše, spektrum jednotlivých subka-
nálů má tvar funkce sinc(x) a docházelo by tak k rušené velkého počtu sousedních
subkanálů.
Přijímač provádí demodulaci DMT signálu. Blokové schéma přijímače uvádí obr.
5.4. Vysílaný signál x(n) (viz obr. 5.4) během přenosu prochází přenosovým kanálem
a ﬁltraci jak na straně vysílače, tak na straně přijímače. Při přenosu je užitečný
signál ovlivňován řadou rušení a nežádoucích vlivů. Za přenosový kanál pak můžeme
považovat celý řetězec začínající ﬁltrem na straně vysílače a konče ﬁltrem na straně
přijímače. Přenosovou funkci tohoto kanálu označmeHkan(f) a jeho impulsní odezvu
hkan(n). Signál y(n) na straně přijímače, resp. demodulátoru, uvádí rovnice 5.5,
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symbol ∗ označuje konvoluci vektoru vstupního signálu a impulsní odezvy kanálu
hkan(n), noise(n) označuje vektor aditivního šumu v celém kanále.
y(n) = x(n) ∗ hkan(n) + noise(n) (5.5)
Mezi nežádoucí vlivy na přenášený signál můžeme zařadit mezisymbolové in-
terference, mezikanálové interference a jejich kombinace. Tyto vlivy se dají účinně
potlačit pomocí aplikace cyklické předpony a ekvalizace v časové oblasti TEQ (Time
Domein Equalizer), navržené např. podle [15]. Principem je zkrácení impulzní ode-
zvy přenosového kanálu na délku cyklické předpony a její následné odstranění v
přijímači. TEQ ekvalizér je tvořen FIR ﬁltrem. Pro ADSL technologii se volí FIR
ﬁltr řádu16 pro downstream a řádu 32 pro upstream. Po provedení ekvalizace a
odstranění cyklické předpony je signál pomocí sérově/paralelního převodníku rozdě-
len do vektorů příslušných jednotlivým nosným, tedy jednotlivým DMT symbolům.
Algoritmem rychlé Fourierovy transformace jsou tyto symboly převedeny z časové
do frekvenční oblasti. Poté je provedena ekvalizace ve frekvenční oblasti, neboť vek-
tory Y jsou oproti X zkresleny jak přenosovým kanálem Hkan(f), tak ekvalizací v
časové oblasti a aditivním šumem. Ekvalizér v časové oblasti provádí korekce fáze
a amplitudy každého DMT symbolu podle rovnice 5.6. Vliv fázového zkreslení na
dosažitelnou BER je popsán v [18] pro modulaci DMT i FMT.
Y(k) = SDMT(k) · (Hkan ·HTEQ)−1 (5.6)
Po FEQ ekvalizaci získáme sled komplexních QAM symbolů, který je následně
demodulován pomocí banky QAM demodulátorů na jednotlivé bitové toky.
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6 MODULACE REALIZOVANÁ BANKOU
FILTRŮ
V kapitole 5 byla popsána modulace DMT/OFDM. Tyto modulační techniky vyu-
žívají překrývající se subkanály, s postranními laloky potlačenými pouze na úroveň
-13 dB. Dále se používá cyklická předpona, která zabraňuje vzniku mezisymbolo-
vých interferencí. Použití rychlé Fourierovy transformace a tím zajištěné ortogona-
lity mezi jednotlivými subkanály je na ideální přenosovém kanále možná dokonalá
demodulace. V případě reálného přenosového kanálu dochází k ovlivňování velkého
počtu sousedních subkanálů a je nutné ortogonalitu a přenášené symboly v přijímači
obnovovat pomocí ekvalizérů. Překryv subkanálů a malé potlačení postranních la-
loků vede k ovlivňování sousedních nosných např. úzkopásmovým rušením. Dalším
negativním projevem je potřeba ﬁltrace nebo nutnost vynechání velkého počtu sub-
kanálů při frekvenčně děleném duplexu. Modulace Filtered MultiTone odstraňuje
tyto nedostatky. Jednotlivé subkanály jsou odděleny, nepřekrývají se a postranní
laloky jsou potlačeny až na úroveň dalšího šumu, v závislosti na použitých ﬁltrech.
Vhodně navržené ﬁltry s úzkým přechodovým pásmem velmi zjednodušují použití
frekvenčně děleného duplexu a umožňují efektivní využití celého přenosového pásma.
↓M
↓M
↓M
↓M
X´0(z)
X´M-1(z)
X´i(z)
X´1(z)
h0(n)
h1(n)
X0(z)
XM-1(z)
Xi(z)
X1(z)
↑M
↑M
↑M
↑M
g1(n)
gi(n)
gi(n)
gM-1(n)hM-1(n)
hi(n)
+
Obr. 6.1: Přímá realizace FMT
6.1 Přímá realizace bankou ﬁltrů
FMT modulace představuje modulačních techniku využívající banky ﬁltrů k roz-
dělení přenosového pásma pomocí principů popsaných v kapitole 4. Konkrétně se
využívá uniformní kriticky vzorkovaná banka ﬁltrů. Blokové schéma FMT systému
je na obr. 6.1. Jednotlivé ﬁltry h1 až hM−1 vycházejí ze stejného ﬁltru h0, FIR ﬁltru
typu dolní propust, podle principů popsaných v kapitole 4.3. Filtr h0 = h je proto-
typový ﬁltr, nám určuje spektrální vlastnosti celého systému. Je navrhován zejména
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Obr. 6.2: Výsledné spektrum FMT systému s vyznačenou 3. nosnou
pro dosažení ostrého přechodu mezi propustným a nepropustným pásmem a co nej-
širším přenosovým pásmem. Ve většině případů se uvažuje FIR ﬁltr, v literatuře se
ale objevují i snahy o použití IIR ﬁltru. Řád prototypového ﬁltru je násobkem počtu
kanálů M a faktoru γ, který se nazývá faktor překryvu [27] [39]. Jeho hodnata se
volí jako kompromis mezi spektrálními vlastnostmi, zejména šířkou přechodového
pásma, a zpožděním které do systému zavádí, jak bude ukázáno později.
Výsledné spektrum FMT systému je na obr. 6.2
V kapitole 4.4 je popsána transmultiplexní banka ﬁltrů, která odpovídá přenoso-
vému systému na obr.6.1. Z rovnice 4.27 případně 4.26 můžeme odvodit podmínky
perfektní rekonstrukce, jak je ale naznačeno v [27], použitý prototypový ﬁltr nemusí
splňovat podmínky perfektní rekonstrukce a mezisymbolové přeslechy se vyskytují i
na ideálním kanále[23] Z těchto důvodů se upřednostňují spektrální vlastnosti ﬁltru.
Metody návrhu prototypového ﬁltru budou popsány v následujících kapitolách.
Na vstupu modulátoru FMT systému jsou komplexní modulační symboly S0 až
SM−1 získané pomocí QAM nebo QPSK. Na každé dílčí nosné může být použit
jiný konstelační diagram, zpravidla podle odstupu signálu od šumu na dané nosné.
Po nadvzorkování faktorem M jsou symboly ﬁltrovány příslušným ﬁltrem h0 až
hM−1. Komplexní modulační přicházejí do systému frekvencí 1/T , kde T je doba
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trvání jednoho FMT symbolu. Po nadvzorkování pak ﬁltrace probíhá se vzorkovací
frekvencí M/T
Na straně přijímače je postup obrácený. Přijímaný signál je nejprve ﬁltrován
bankou ﬁltrů. Pro jednotlivé ﬁltry g0 až gM−1 platí, že jsou přizpůsobenými ﬁltry k
h0 až hM−1, tedy
Gi(f) = (Hi(f))
∗ , kde i = 0 . . .M − 1 (6.1)
nebo-li v časové oblasti
gi(n) = (hi(−n))∗ , kde i = 0 . . .M − 1 (6.2)
Neboť prototypový ﬁltr h navrhujeme jako symetrický FIR ﬁltr s reálnými ko-
eﬁcienty, lze tvrdit, že prototypový ﬁltr pro část demodulátoru je v čase obrácená
verze prototypového ﬁltru v demodulátoru. Po ﬁltraci je jsou symboly podvzorko-
vány faktorem M a na výstupu obdržíme komplexní symboly S ′0 až S
′
M−1. Filtrace
opět probíhá se vzorkovací rychlostí M/T
6.2 Efektivní realizace
Realizace FMT modulace, popsaná v předchozí kapitole, je z hlediska výpočetní
náročnosti velmi neefektivní. Prvním problémem je paralelní ﬁltrace se vzorkovací
rychlostíM/T , druhým je velký řád jednotlivých ﬁltrů. S využitím poznatků z kapi-
toly 4.5.3 můžeme odvodit efektivní realizaci modulace FMT, využívající algoritmus
rychlé Fourierovy transformace [27].
hi(n) =
1√
M
h(n) · e j2piinM kde i = 0 . . .M − 1 (6.3)
Výstup z modulátoru pak můžeme popsat rovnicí:
x(n) =
1√
M
M−1∑
i=0
∞∑
k=−∞
Si(k)h(n− kM)e
j2pii(n−kM)
M
=
∞∑
k=−∞
h(n− kM) 1√
M
M−1∑
i=0
Si(k)e
j2piin
M
(6.4)
Po úpravě rovnice 6.4 s využitím principů polyfázové dekompozice prototypového
ﬁltru hi(m) = h(mM + i) a výstupního signálu xi(m) = x(mM + i) získáme rovnici:
xi(m) =
∞∑
k=−∞
hi(m− k)si(k), (6.5)
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Obr. 6.3: Efektivní realizace FMT modulátoru
kde xi(m) představuje výstup ﬁltrů před vstupem do P/S převodníku a si(k)
je obraz vstupních symbolů po inverzní FFT. Odpovídající schéma je na obr.6.3
a představuje efektivní realizaci FMT modulátoru. Je zřejmé, že ﬁltrace probíhá
se stejnou rychlostí, s jakou přicházejí jednotlivé modulační symboly, navíc ﬁltry v
jednotlivých větvých již nejsou frekvenčně posunuté verze prototypového ﬁltru, ale
jeho polyfázové komponenty, tím dojde ke značnému snížení výpočetní náročnosti.
Prototypový ﬁltr má řád γM , polyfázové složky jsou tedy řádu γ.
Obdobně můžeme odvodit efektivní realizaci demodulátoru, jejíž blokové schéma
je uvedeno na obr.6.4. Postup operací je obrácený, přijímaný signál je nejprve pat-
řičně rozdělen S/P převodníkem do M proudů, které jsou následně ﬁltrovány odpo-
vídajícími polyfázovými ﬁltry. Pro výstup z FMT systému uvedeného na obr. 6.1 v
případě použití symetrického FIR ﬁltru a pak platí:
S ′i(k) =
γM∑
n=1
y(kM − n)gi(n)
=
1√
M
γM∑
n=1
y(kM − n)h(n− 1)e j2piinM
(6.6)
Pro polyfázové ﬁltry na straně demodulátoru pak opět za podmínek symetrie
impulzní charakteristiky prototypového ﬁltru platí:
gi(n) = hi(−n) = hM−i−1(n) (6.7)
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Obr. 6.4: Efektivní realizace FMT demodulátoru
Kromě této možnosti odvození polyfázových ﬁltrů je možné využít techniky po-
užívané pro návrh vyrovnávání v časové oblasti [44], [46]. Jde tedy o zkracování
impulzní odezvy kanálu. Tu tvoří i jednotlivé ﬁltry, jejichž impulzní odezva je příliš
dlouhá a způsobuje ISI. S využitím těchto postupů můžeme ﬁltry na přijímací straně
vypočítat následovně :
gi = R−1yy hi, (6.8)
kde Ryy je autokorelační matice výstupního signálu. Takto navržené ﬁltry předsta-
vují inverzní ﬁltry k vysílacím ﬁltrům, a jejich použitím tak ztrácíme výhody FMT
systému jako celku, tedy zejména oddělení jednotlivých subkanálů, které by bylo
potlačeno použitím inverzní ﬁltrace. Proto tento způsob odvození přijímacích ﬁltrů
dále nebudeme uvažovat.
6.3 Návrh prototypového ﬁltru
Frekvenční charakteristika celé banky ﬁltrů a tudíž i celého systému je odvozena od
tzv. prototypového ﬁltru. V této práci budeme uvažovat pouze použití FIR ﬁltrů
jako prototypových ﬁltrů FMT systému, i když se objevily snahy o využití ﬁltrů
typu IIR [56]. Použitím FIR ﬁltrů máme zaručenu stabilitu systému a vhodnější
jsou i z hlediska návrhu a implementace na DSP.
Ideální frekvenční charakteristika prototypového ﬁltru je totožná s ideální charakte-
ristikou dolní propusti. Mezní frekvence v tomto případě neuvažujeme jako pokles
přenosu v propustném pásmu na úroveň -3 dB, ale jako požadujeme aby na této
frekvenci byl přenos nulový. Tuto podmínku můžeme vyjádřit jako:
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∣∣H(ejpifT ∣∣ =

1 pro |f | ≤
1
2T
0 v ostatních případech,
(6.9)
V případě, že ﬁltrace probíhá se vzorkovací frekvencí M/T jako v případě obr.
6.1, můžeme v rovnici 6.9 nahradit výraz 1/2T výrazem 1/2M . Prototypový ﬁltr
navrhujeme s řádem γM vzorkováním frekvenční charakteristiky vhodné předlohy
prototypového ﬁltru a jejím následným převodem do časové oblasti, tedy na impulzní
charakteristiku.
6.3.1 Metoda váhování
První metodou je metoda váhování impulzní charakteristiky ideální dolní propusti
deﬁnované rovnicí 6.9. Filtr odvozený z této charakteristiky má útlum v nepro-
pustném pásmu 15 dB a zvlnění v propustném pásmu až 1,5 dB. Je proto žádoucí
aplikovat navíc vhodné okno pro zvýšení útlumu nepropustného pásma a potlačení
zvlnění v pásmu propustném. Hlavní podmínkou kladenou na použití okna je zacho-
vání ortogonality mezi prototypovým ﬁltrem a jeho frekvenčně posunutými verzemi.
Jak bylo při simulacích zjištěno, Blackmanovo okno, které se jevilo jako vhodné,
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Obr. 6.5: Porovnání Blackmanova a Modiﬁkovaného Blackmnova okna
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Obr. 6.6: Vliv použitého okna u metody váhování
nedodržuje ortogonalitu ve všech případech v závislosti zejména na řádu ﬁltru (tedy
na faktoru γ), viz obr.6.5. Neortogonalita u prvního postranního laloku sice není pří-
liš výrazná, ale přesto hraje při přenosu roli. Proto bylo iterační metodou navrženo
modiﬁkované Blackmanovo okno, deﬁnované rovnicí:
w(k + 1) = 0, 42− 0, 5 cos
(
2pi
k
n− 1
)
+ 0, 09 cos
(
4pi
k
n− 1
)
, (6.10)
kde k = 0, 1, 2 . . . (γM − 1).
Srovnání vlastností jednotlivých oken ilustruje obr.6.6. Nejstrmější průběh má sice
ﬁltr navržený přímo z ideální dolní propusti, ale jeho útlum v nepropustném pásmu
je malý, navíc nepotlačí zvlnění v propustném pásmu. Jako optimální se jeví pou-
žití Blackmanova / modiﬁkovaného Blackmanova okna, které je kompromisem mezi
dosaženou strmostí a útlumem.
6.3.2 Aproximace IIR ﬁltru
Další metodou návrhu je aproximace charakteristiky IIR ﬁltru deﬁnovaného rovnicí:
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∣∣H(ejpifT )∣∣ =


∣∣∣∣ 1 + e−j2pifT1 + ρe−j2pifT
∣∣∣∣ pro |f | ≤ 12T
0 v ostatních případech,
(6.11)
kde ρ určuje tvar přechodového pásma ﬁltru a leží v intervalu (0, 1). Na obr. 6.7
jsou zobrazeny 3 průběhy charakteristiky pro různá ρ. Z průběhů je zřejmé, že pro
větší ρmá výsledný ﬁltr větší strmost, ale zmenšuje se útlum v nepropustném pásmu.
Pokud budeme zvyšovat ρ nad hodnotu 0, 6, velmi se zvětší zvlnění v propustném
pásmu. Pro ρ = 0, 9 je to až 12 dB. U této metody návrhu prototypového ﬁltru má
výsledná charakteristika postranní laloky potlačeny na -63 dB pro hodnotu ρ = 0, 1.
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Obr. 6.7: Aproximace IIR ﬁltru - vliv ρ
6.3.3 Využití SRRC ﬁltru
Další používanou možností tvarování přechodového pásma prototypového ﬁltru je
použití square-root raised cosine ﬁltru [26]:
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∣∣H(ejpifT )∣∣ =


1 pro |f | ≤ (1−α)
2T√√√√√1 + cos
(
pi (f − fc (1 + α))
2αfc
)
2
pro (1−α)
2T
≤ |f | ≤ (1+α)
2T
0 v ostatních případech,
(6.12)
kde α určuje šířku přechodového pásma a fc je přechodový bod ﬁltru. Význam je
patrný z obr.6.8, který porovnává různé prototypové ﬁltry. Oranžovou čarou je vy-
značen přechodový fc, který je volen menší než frekvence deﬁnovaná v 6.9. Postranní
laloky jsou potlačeny na -38 dB pro α = 0, 5.
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Obr. 6.8: SRRC předloha prototypového ﬁltru - vliv α
Filtry navržené pomocí popsaných metod je dále možné optimalizovat s ohle-
dem na následující kritéria [24]. Snahou je maximalizovat energii prototypového
ﬁltru (6.13) a současně minimalizovat energii v nepropustném pásmu(6.14). Krité-
riem může být poměr výkonu přenášeného signálu k výkonu ISI (6.15). Porovnaní
výsledků jednotlivých metod je na obr.6.9.
Eh =
1
2pi
∫ 2pi
0
∣∣H (ejω)∣∣2 dω (6.13)
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Eab =
1
2pi
∫ 2pi− pi
2N
pi
2N
∣∣H (ejω)∣∣2 dω (6.14)
Signal
ISI
=
E2h∑
n 6=0 (
∑
k h [k]h [k −Nn])2
(6.15)
Obr. 6.9: Porovnání výsledků jednotlivých návrhových metod
6.4 FMT modulace s překryvem subkanálů
Výhodné vlastnosti vícetónové modulace FMT plynou zejména z použití ﬁltrů s os-
trým přechodem mezi propustným a nepropustným pásmem, velkým útlumem v ne-
propustném pásmu a také malým zvlněním frekvenční charakteristiky v propustném
pásmu. Spolu s dokonalým oddělením spekter dílčích subkanálů tak můžeme zaru-
čit velmi efektivní využití dostupného přenosového pásma zejména v jeho okrajových
částech. Nemusí se využívat virtuálních nosných (zjednodušeně v obr.6.10,jednoduchá
spektrální maska je zobrazena černě, virtuální nosné mají zelenou a azurovou barvu),
tedy vynechávání nosných, kvůli splnění nároků na spektrální masku. Ze stejného
důvodu je také značně zjednodušeno použité frekvenčně děleného duplexu.
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Obr. 6.10: Nutné použití virtuálních subkanálů
Požití ﬁltrů však vede k zavedení zpoždění do systému. V případě použití efek-
tivní realizace bude celkové zpoždění γ−krát větší než u systému využívajícího DMT
modulaci. Proto se řád polyfázových ﬁltrů γ volí jako kompromis mezi zpožděním
a šířkou přechodu mezi propustným a nepropustným pásmem. To ale vede k neop-
timálnímu využívání přenosového pásma, kdy je část daného subkanálu využívána
pouze částečně kolem střední frekvence subkanálu. Jednou z možností, jak odstranit
tuto nevýhodu modulace FMT, tedy nepřekryvné modulace FMT je dovolit částečný
překryv subkanálů, při zachování ortogonality mezi dílčími nosnými a zachování vel-
kého útlumu v nepropustném pásmu. Tato metoda byla popsána v [5], [6]. Spektrální
vlastnosti FMT systému s překryvem poloviny subkanálu ilustruje obr.6.11. Jak je
patrné, jednotlivé subkanály se překrývají právě o polovinu subkanálu, což se jeví
jako optimální kompromis. Zůstane splněna podmínka ortogonality, dojde k opti-
malizaci využití přenosového pásma a také dostatečnému snížení nezbytného řádu
polyfázovách ﬁltrů γ pro dosažení strmého přechodového pásma, přičemž nemůže
dojít k ovlivňování více než jednoho sousedního subkanálu. Jak je patrné, postranní
laloky jsou potlačeny o více než 60 dB. Pokud budeme tedy signál z jednoho sub-
kanálu brát jako rušení vedlejšího, je tato hodnota, poměr signálu k šumu, více
než dostatečná pro přenos maximálního počtu bitů u xDSL systémů. Z hlediska
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Obr. 6.11: Výsledné spektrum FMT systému s překryvem půl subkanálu
návrhu FMT systému zůstávají dříve deﬁnované podmínky platné s výjimkou pře-
kryvu subkanálů. Struktura banky ﬁltrů a možnost využití efektivní implementace
také zůstává zachována.
6.5 Program pro návrh prototypového ﬁltru
Pro zjednodušení návrhu banky ﬁltrů bylo vytvořeno přehledné uživatelské rozhraní
pro návrh prototypových ﬁltrů pro FMT modulaci pomocí prostředí MATLAB -
Simulink. Uživatelské rozhraní vytvořeného programu je na 6.12. V první části okna
jsou parametry pro vlastní návrh. Je možno zvolit metodu návrhu ﬁltru podle před-
lohy, tedy ideální dolní propust, předloha vycházející ze square-root raised cosine
ﬁltru nebo předloha aproximující IIR ﬁltr deﬁnovaný rovnicí6.11. Dále se volí počet
subkanálů neboli nosných a parametr γ určující délku polyfázových složek v sys-
tému a tím i délku prototypového ﬁltru. Další parametry závisí na zvolené metodě
návrhu, tedy parametry určující tvar přechodu charakteristiky - α (alfa) a ρ (ro).
Jejich význam je popsán výše.
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 Obr. 6.12: Program pro návrh prototypového ﬁltru
U metody váhování ideální dolní propusti je třeba určit tvar váhovacího okna. Na
výběr je okno Modiﬁkované Blackamnovo, Blacmanovo, Hamingovo, Hanningovo,
Obdélníkové, Flat Top, a Kaiserovo. U Kaiserova okna je třeba ještě zadat hodnotu
parametru β udávajícího strmost. Se snížením β se zvýší strmost přechodu, ale na
druhou stranu se výrazně zmenší útlum nepropustného pásma. Zobrazená rovnice je
vztah určující tvar přechodu mezi propustným a nepropustným pásmem. Posledním
parametrem je MF-faktor, sloužící k manuálnímu zúžení jednotlivých nosných tak,
ke změně šířky subkanálu. Udává o kolik vzorků se zúží propustné pásmo ﬁltru.
V dalších částech je možné zobrazit charakteristiky a to frekvenční charakteristiku
předlohy, impulzní charakteristiku prototypového ﬁltru a frekvenční charakteristiku
banky. U té je třeba zadat počet zobrazených nosných. Označením pole zoom se
vykreslí charakteristika jen v rozmezí frekvencí zadaného počtu nosných.
U všech charakteristik je možné zadat barvu průběhu a vykreslit více průběhů do
jednoho okna pomocí pole Hold on. Vypočtené koeﬁcienty prototypového ﬁltru a
koeﬁcienty jednotlivých polyfázových složek je možné uložit pro další zpracování.
Ukládají se jak koeﬁcienty prototypového ﬁltru, tak matice polyfázových ﬁltrů pro
část modulátoru a část demodulátoru. Tlačítkem Simulace se vypočtené hodnoty
uloží do souboru simulace.mat, a budou použity v simulaci FMT systému v programu
Simulink. Postup výpočtu koeﬁcientů je zřejmý z obr.6.13.
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Obr. 6.13: Blokové schéma programu pro návrh prototypového ﬁltru
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7 VYROVNÁVÁNÍ
Vyrovnávání, neboli ekvalizace, je snaha minimalizovat negativní vlivy na přená-
šený signál, které vznikají díky vlastnostem přenosového kanálu, působením jiných
přenosových systémů a nebo vycházejí ze samotného principu použité přenosové
technologie. Tyto nežádoucí vlivy nám určují kapacitu přenosového kanálu, použi-
telnou šířku pásma, potřebný vysílací výkon a pod. Vzhledem k tomu, že přenosový
kanál svoje vlastnosti může v čase měnit (útlum, zpoždění atd.), a to pro různé frek-
venční pásma jinak je výhodné rozdělit přenosový kanál na více dílčích subkanálů,
jak bylo ukázáno v kap. 3. Vyrovnávání je pak jednodušší a výpočetně méně náročné
než u systémů využívajících jednu nosnou. Ekvalizaci můžeme provádět jak v časové
oblasti - TEQ (Time-domain equalizer), tak ve frekvenční oblasti - FEQ(Frequency
domain equalizer). Dále můžeme ekvalizéry rozdělit na lineární, bez zpětné vazby a
na ekvalizéry se zpětnou vazbou a rozhodováním, tzv. DFE ekvalizéry. Jiným typem
dělení je pak dělení podle vztahu mezi vzorkovací a symbolovou periodou na Sample
spaced (SS) a Fractionaly spaced (FS) ekvalizéry [16]. U Sample spaced ekvalizérů
je perioda vzorkování totožná se symbolovou periodou a tyto ekvalizéry budou také
nadále uvažovány.
V této kapitole bude popsána metoda MMSE - (Minimum mean square error),
která využívá minimalizace středních kvadratických odchylek mezi originálním sig-
nálem a jeho odhadem na výstupu. Dále bude naznačena metoda Zero-Forcing, která
využívá inverzní impulzní odezvu přenosového kanálu.
7.1 Lineární ekvalizéry
Lineární ekvalizér odpovídá adaptivnímu FIR (Finite impulse response) ﬁltru, tj.
modely typu MA (Moving Average). Filtry IIR (Inﬁnite impulse response) se větši-
nou nepoužívají, jednak nejsou vhodné pro AR (Autoregresivní) kanály a také by
bylo potřeba po každé iteraci kontrolovat stabilitu navrženého ﬁltru, čímž by se vý-
razně zvýšila výpočetní náročnost. Dále pak mají FIR ﬁltry (tj. typu MA) dobré
vlastnosti z hlediska adaptivních algoritmů, výstup ekvalizéru závisí pouze na při-
jatém signálu. To znamená, že výstup je lineární kombinací vstupních vzorků, což
je podstatný rozdíl oproti DFE.
Obecné blokové schéma struktury je na obr.7.1. Koeﬁcienty ﬁltru se nastavují dle
vstupních hodnot a vypočtené chyby pomocí některého ze známých algoritmů, např.
LMS, RLS aj. Rozhodovací obvod zajišťuje zaokrouhlení na nejbližší hodnotu použi-
tého konstelačního schématu. Chyba se počítá z originálního a zkresleného signálu.
To lze buď podle znalosti použité konstelace nebo pomocí trénovací posloupnosti
(záleží na použitém algoritmu), která je přenášena před vlastními užitečnými daty.
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Obr. 7.1: Lineární ekvalizér
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Obr. 7.2: DFE ekvalizér
7.2 DFE ekvalizéry
Decision Feedback Equalizer (DFE) se odlišuje od lineárního ekvalizéru tím, že ve vý-
počtu je zahrnut nejen současný ale i předcházející dekódovaný vzorek nebo vzorky.
Používají dva ﬁltry, dopředný a zpětnovazební, mají tedy charakteristiku IIR ﬁltru.
Umožňují tak dosáhnout lepšího výsledku než s použitím lineárních ekvalizérů u
kanálů, jejichž charakteristika není lineární. Znalost předcházejícího dekódovaných
vzorků se využije k minimalizaci zbývajících ISI, DFE jsou proto vhodné pro sys-
témy s velkými ISI,resp. velkým amplitudovým zkreslením. Dopředný ﬁltr DFE je
lineární ekvalizér potlačující ISI, zpětnovazební ﬁltr dále minimalizuje ISI bez adi-
tivního šumu [23][43]. Obecná struktura DFE ekvalizéru je na obr. 7.2. Nevýhodou
DFE ekvalizéru je možnost chybného dekódování symbolu a tím šíření chyby na
další následující vzorky a vznikají tak shlukové chyby. Pro výpočet vah se mohou
použít stejné algoritmy jako v případě lineárních ekvalizérů, které budou ukázány v
dalších kapitolách.
7.3 MMSE - Minimum mean square error
Algoritmus Minimum mean square error - MMSE je metoda odhadu, která vychází z
minimalizace střední kvadratické odchylky, konkrétně střední kvadratické odchylky
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Obr. 7.3: DFE ekvalizér - schéma pro odvození minimalizace
e2 mezi impulzní odezvou kanálu v kombinaci s ekvalizérem a požadovanou impulzní
odezvou. Jak bude ukázáno v simulacích, lineární ekvalizéry nedokáží odstranit ISI
u FMT systému a bude využíváno pouze DFE ekvalizérů. Odvodíme tedy MMSE
algoritmus pro případ DFE ekvalizéru. Blokové schéma ze kterého budeme vycházet
při odvození je na obr.7.3.
Toto schéma znázorňuje přenos v jednom subkanálu. Prvky x0(k) představují
vstupní posloupnost před ﬁltrací (v případě použití efektivní realizace FMT před
provedením IFFT) na straně vysílače, prvky y0(k) představují příjmaný signál na
straně příjmače po provedení ﬁltrace (v případě použití efektivní realizace FMT po
provedení FFT). Z principu MMSE se tedy snažíme minimalizovat signál e20(k) jak
ukazuje rovnice 7.1
mDFE = E
{
e20(k)
}
= wTFBRxywFB −wTFBRxy∆wFF −wTFFRyx∆wFB +wTFFRyywFF
(7.1)
Minimalizaci najdeme pokud derivaci rovnice 7.1 položíme rovnu nule, tedy:
δmDFE
δwFF
= −2Rxy∆wFB + 2RyywFF (7.2)
wFF = R−1yyRyx∆wFB (7.3)
δmDFE
δwFB
= 2RxxwFB − 2Rxy∆wFF (7.4)
wFB = R−1xxRxy∆wFF (7.5)
Pak bude platit:
mDFE = wTFF
[
Rxx −Ryx∆R-1xxRxy∆
]
wFF (7.6)
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Při zavedení omezující podmínky 7.7, kde fi je vektor nul s jedničkou na i−té
pozici a RY|X = Ryy − Ryx∆Rxy∆ obdržíme výrazy pro koeﬁcienty ﬁltrů v DFE
ekvalizéru 7.8 a 7.9.
mDFE = wTFFRY|XwFF + λ(1− fTi wFF) (7.7)
wFF =
R−1Y|X
fTi R
−1
Y|Xfi
(7.8)
wFB = R−1xxRxy∆wFF (7.9)
Takto získané koeﬁcienty můžeme označit za optimální a v další práci budou
sloužit k porovnání dosažených výsledků. Také bude s využitím tohoto algoritmu
naznačena možnost nastavení počátečních koeﬁcientů u adaptivních ekvalizérů.
7.4 Adaptivní ekvalizace
V předcházející kapitole 7.3 byla ukázána možnost výpočtu optimálních koeﬁcientů
ekvalizérů pomocí algoritmu MMSE. Tato metoda však není příliš vhodná pro inici-
alizaci koeﬁcientů ekvalizérů, například při sestavování spojení. Je to zejména kvůli
velké výpočetní náročnosti vztahů 7.8 a 7.9. Při znalosti části vysílané posloupnosti,
trénovací sekvence, se jako výhodnější jeví možnost využít adaptivních algoritmů,
které vhodně aproximují hodnoty koeﬁcientů ekvalizéru právě na základě znalosti
trénovací posloupnosti a posloupnosti na výstupu.V [32] je popsáno několik adap-
tivních algoritmů, pro použití s modulací FMT jsou vhodné dva algoritmy, LMS a
RLS. LMS - Least Mean Squares - je algoritmus se stochasticky gradientní adaptací,
RLS - Recursive Least Squares - je algoritmus s rekurzivní optimální adaptací.
7.5 Vyrovnávání u modulace FMT
Jak již bylo naznačeno výše, u nepřekryvné modulace FMT můžeme díky velkému
útlumu mimo propustné pásmo zanedbávat mezikanálové interference. U překryvné
modulace FMT jsou pak mezikanálové interference velmi slabé díky ortogonalitě
mezi nosnými. Na druhou stranu, jak bylo naznačeno v kap. 4.3, v systému se bu-
dou vyskytovat mezisymbolové interference. Je to důsledek toho, že prototypový
ﬁltr a tím pádem i celá banka je navrhována z hlediska žádoucích spektrálních cha-
rakteristik a nikoliv pro dosažení perfektní rekonstrukce. Je to zřejmé i z Nyquistova
kritéria pro přenos bez mezisymbolových interferencí[40]. Oddělení jednotlivých nos-
ných je přesně polovina vzorkovací frekvence a to je obrácená doby trvání symbolu.
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Obr. 7.4: Vznik mezisymbolových interferencí
Díky zařazení ﬁltrů do systému tak dojde k prodloužení délky symbolu a k jejich
překrývání. Zabráníme tak sice vzniku ICI, ale neomezíme vznik ISI. To je patrné
z obr. 7.4 , kde je impulzní odezva jednoho kanálu, tvořeného polyfázovým ﬁltrem
hi(n) a IFFT na straně modulátoru a polyfázovým ﬁltrem gi(n) a FFT na straně de-
modulátoru, samotný přenosový kanál považujeme za ideální. Můžeme tedy tvrdit,
impulzní odezvu na ideálním kanále získáme konvolucí ﬁltru na straně modulátoru
s ﬁltrem na straně demodulátoru.
ISI se tak budou vyskytovat i na ideálním kanále. Z toho vyplývá potřeba zařadit
do systému vyrovnávání a to jak vlastního kanálu tak i vlivu samotných ﬁltrů.
Vliv ﬁltrů na přenosovou charakteristiku celého kanálu, tedy řetězce vysílací ﬁltr
- přenosový kanál - příjmací ﬁltr (viz obr.7.5) můžeme považovat za konstantní, v
čase neměnný.
V čase proměnný však může být samotný přenosový kanál. Vzhledem k charak-
teru rušení a ISI je nezbytné využít DFE ekvalizér popsaný v kapitole 7.2. Dopředný
ﬁltr s koeﬁcienty wFF slouží ke zkrácení impulzní odezvy celého kanálu na délku
zpětnovazebního ﬁltru s koeﬁcienty wFB. DFE ekvalizér tak tvoří IIR ﬁltr. Jak je
zřejmé, existuje vazba mezi dopředným a zpětnovazebním ﬁltrem. Vzhledem k tomu,
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Obr. 7.5: Vyrovnávaný přenosový kanál pro dílčí subkanál
Obr. 7.6: Impulzní odezvy jednotlivých subkanálů
že dopředný ﬁltr v ekvalizéru se stejně jako polyfázové ﬁltry podílí na zpoždění, je
vhodné volit jeho řád menší a naopak řád zpětnovazebního ﬁltru větší. Pokud bu-
deme uvažovat pouze vliv polyfázových ﬁltrů, můžeme vzhledem k jejich symetrii
popsané v 6.2 tvrdit, že impulzní odezva všech subkanálů je stejné, viz obr. 7.6.
Díky tomu můžeme pro každý subkanál použít ekvalizér se stejnými koeﬁcienty,
resp. provést jen jednou výpočet koeﬁcientů např. při inicializaci modemu.
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8 SIMULACE A POROVNÁNÍ MODULACÍ
Pro ověření teoretických předpokladů modulace FMT popsaných v kapitole 6,tedy
ortogonalita mezi subkanály, jejich dokonalé oddělení v případě nepřekryvné modu-
lace FMT a ovlivňování pouze sousedních subkanálů v případě překryvné modulace
FMT bylo vytvořeno několik simulací v programovém prostředí Matlab-Simulink.
Tyto simulace využívají prototypové ﬁltry navržené pomocí programu popsaného v
kapitole 6.5. Ve všech případech je kvůli výpočetní náročnosti uvažováno 32 subka-
nálů. U modelů pro xDSL systémy to pak znamená využití 15 nosných na přenos
dat. U modelů pro simulaci bezdrátové komunikace je pak v přenosovém systému
využívána sada pilotních nosných, které by v reálném nasazení byly využity pro syn-
chronizaci. V simulacích byly porovnávány vlastnosti nepřekryvné modulace FMT,
modulace FMT s překryvem půl subkanálu a modulace DMT/OFDM. Nepřekryvná
modulace FMT a FMT modulace s překryvem půl subkanálu byly také porovnány
z hlediska možností ekvalizace, a to jak vlivu samotných ﬁltrů při využití ideálního
přenosového kanálu, tak při simulaci reálných přenosových kanálů. Pro porovnání
bylo použito DFE ekvalizéru s využitím algoritmu MMSE popsaného v kapitole 7.3
a adaptivních algoritmů LMS a RLS. Lineární ekvalizér nebyl uvažován, neboť jeho
schopnost vyrovnat vliv ﬁltrů byla nedostatečná.
8.1 Simulace xDSL systému
8.1.1 Popis simulace
Realizovaná simulace xDSL systému vychází ze schématů uvedených v kapitole 5.1.
Zdrojem dat byl zvolen generátor náhodné binární posloupnosti. Tato posloupnost
je rozdělena do rámců podle zvolené bitové alokace a modulována bankou QAM mo-
dulátorů. Pro získání reálného signálu, je potřeba doplnit posloupnost do komplexně
sdruženého rámce podle rovnice 5.2. Následuje inverzní Fourierova transformace, pro
převod jednotlivých komplexních modulačních symbolů do časové oblasti. Každý vý-
stup IFFT je pak ﬁltrován příslušným polyfázovým ﬁltrem. Signál je přenášen pře-
nosovým kanálem s možností volby úzkopásmového rušení v zadaném subkanálu,
přidáním šumu a volbou frekvenční charakteristiky kanálu. Ta je realizována ﬁltrací
IIR ﬁltrem.
Na straně demodulátoru je postup prováděných operací obrácený. Přijímaný signál
je nejprve ﬁltrován bankou ﬁltrů. Jednotlivé rámce jsou převedeny do frekvenční ob-
lasti pomocí rychlé Fourierovy transformace. Redundantní symboly které nepřenáší
užitečná data (viz rovnice 5.2), tedy symboly X ′0 a X
′
16 až X
′
32 jsou zahozeny. Sym-
boly X ′1 až X
′
15 jsou demodulovány bankou QAM demodulátorů. Ze získané bitové
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posloupnosti je následně vypočítána BER. Blokové schéma simulace je na obr.8.1
Navržené simulace umožňuje také využití modulace DMT. Tato modulace se
od FMT liší absencí banky ﬁltrů a aplikací cyklické předpony. Cyklická předpona se
vytvoří zkopírováním části vzorků z konce rámce na jeho začátek jak bylo uvedeno v
kapitole 5. V bance ﬁltrů jsou pak koeﬁcienty jednotlivých ﬁltrů nahrazeny hodnotou
1.
8.1.2 Dosažené výsledky
Nejprve byly v simulacích ověřeny vlastnosti ekvalizačních algoritmů a ekvalizérů.
Potvrdil se předpoklad nevhodnosti použití lineárního ekvalizéru, k dostatečnému
vyrovnání nedocházelo ani využití ekvalizéru s ﬁltrem stejné délky jako bylo délka
impulzní odezvy kanálu, proto nebyl dále v práci uvažován. Dále byly porovnány
adaptivní algoritmy RLS a LMS. Jak je zřejmé z obr. 8.2, vhodným adaptivním algo-
ritmem je RLS. LMS nedostačuje ani z hlediska rychlosti konvergence, ani z hlediska
minimalizace chybového signálu. Při dostatečné délce trénovací posloupnosti dosa-
hoval algoritmus RLS obdobných výsledků, jako ekvalizéry navržené pomocí MMSE.
Z výsledků simulací vychází minimální délka délka trénovací posloupnosti na 500
symbolů pro každý kanál.
Kanál
Frekvenční charakteristika: T1.601#13
SNR AWGN: 70
Úzkopásmové rušení: 7. nosná, 0,2x šířka subkanálu, SNR 10dB
Délka trénovací posloupnosti: 1000
Prototypový ﬁltr
Počet nosných 2N : 32
γ
Nepřekryvná FMT: 14
Překryvná FMT: 6
Metoda návrhu:
Nepřekryvná FMT: Váhování, Modiﬁkovaný Blackman
Překryvná FMT 1): Váhování, Modiﬁkovaný Blackman
Tab. 8.1: Parametry simulace xDSL
Dále byly jednotlivé modulace porovnány na přenosových kanálech podle
ANSI T1.413-1998[17]. Parametry simulací shrnuje tabulka 8.1.2. Frekvenční cha-
rakteristiky přenosového kanálu, prototypových ﬁltrů a další výsledky simulací jsou
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Obr. 8.1: Vytvořený simulační model FMT modulace
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Obr. 8.2: Porovnání LMS a RLS DFE ekvalizéru
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Obr. 8.3: Dosažitelný odstup signálu od šumu u DMT
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Obr. 8.4: Alokovatelné bity u DMT
Obr. 8.5: Konstelační diagram u DMT
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Obr. 8.6: Dosažitelný odstup signálu od šumu u nepřekryvné FMT
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Obr. 8.7: Alokovatelné bity u nepřekryvné FMT
66
        













Obr. 8.8: Konstelační diagram u nepřekryvné FMT
uvedeny v přílohách. Dosažené výsledky na kanálu T1.601#13 jsou patrné z násle-
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Obr. 8.9: Dosažitelný odstup signálu od šumu u překryvné FMT
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Obr. 8.10: Alokovatelné bity u překryvné FMT
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Obr. 8.11: Konstelační diagram u překryvné FMT
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SNR ve 4. subkan.[dB] SNR v 8. subkan.[dB] Bity[-]
DMT 21,3 14,1 32
Nepřekryvná FMT 43,1 43,5 120
Překryvná FMT 21,8 14,9 38
Tab. 8.2: Porovnání modulací
dujících grafů. Kromě vlastní přenosové charakteristiky zmíněného kanálu bylo po-
užito úzkopásmové rušení na 7. subkanálu o 20% šířce jako subkanál spolu s AWGN
v poměru 70 dB proti užitečnému signálu. Pro porovnání jsou na obr. 8.3, 8.4, 8.5
dosažený odstup signálu od šumu pro modulaci DMT, alokovatelné bity a konste-
lační diagram. Poměrně malý SNR je způsoben zejména úzkopásmovým rušení díky
malému útlumu postranních laloků, překryvu subkanálu a relativně malým počtem
subkanálů. Výsledky dosažené s nepřekryvnou modulací FMT jsou na obr.8.6,8.7 a
8.8. Výsledky pro překryvnou variantu modulace FMT jsou pak na obr. 8.9,8.10 a
8.11. Výsledky pro modulací FMT dokazují její robustnost a odolnost proti uvede-
ným nežádoucím vlivům. U nepřekryvné je patrný vliv úzkopásmového rušení pouze
na danou nosnou, dosažitelný odstup signálu od šumu je až o 20 dB větší než u
DMT, díky tomu je možné alokovat větší počet bitů dosáhnout tak vyšších přeno-
sových rychlostí. U překryvné modulace FMT jsou výsledky na nižších subkanálech
obdobné, na vyšších pak modulace FMT umožní díky většímu SNR alokovat vyšší
počet bitů. Je také zřejmý vliv pouze na jeden sousední subkanál v okolí 7. subkanálu
s úzkopásmovým rušením. Pro názornost jsou zobrazeny i konstelační diagramy pro
přijaté symboly po provedení vyrovnávání na 5.(červeně) a 11.(modře) subkanálu.
Číselné porovnání výsledků v tabulce 8.2, která uvádí průměrný odstup signálu od
šumu ve 4. subkanálu, v 8. subkanálu a součet alokovatelných bitů ve všech sub-
kanálech, tedy počet bitů nesených jedním rámcem. V případě přenosového kanálu
popsaného v tab. 8.1.2 by použití překryvné modulace FMT znamenalo téměř 1,2
násobné zvýšení přenosové rychlosti a použití nepřekryvné modulace FMT téměř
čtyřnásobné zvýšení.
8.2 Simulace FMT modulace v bezdrátovém
přenosu
8.2.1 Popis simulace
Navržená simulace bezdrátového přenosového systému systému vychází opět ze sché-
matů uvedených v kapitole 5.1, navíc jsou doplněny pilotní nosné. Jako vstup je zvo-
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len generátor náhodné binární posloupnosti. Tato posloupnost je rozdělena do rámců
podle zvolené bitové alokace a modulována bankou QAM modulátorů. V tomto mo-
delu je doplněno dopředné protichybové zabezpečení FEC konvolučním kodérem a
prokládáním, konkrétně Reed-Solomonův kodér a blokové prokládání. Následně jsou
vytvořeny rámce pro IFFT. Jedná se o doplnění pilotních nosných a také přidání
trénovacích posloupností pro banku ekvalizérů. Trénovací posloupnost je přenášena
periodicky po zvoleném počtu rámců podobně jako v reálných systémech. Následuje
inverzní Fourierova transformace, pro převod jednotlivých komplexních modulač-
ních symbolů do časové oblasti. Každý výstup IFFT je pak ﬁltrován příslušným
polyfázovým ﬁltrem. Signál je přenášen přenosovým kanálem s možností volby úz-
kopásmového rušení.
Přenosový kanál je realizován jako Rayleighův kanál s únikem. Je možné volit od-
stup signálu od šumu v kanále, Dopplerův posun kmitočtů, útlum jednotlivých cest
a jejich zpoždění. Na straně demodulátoru je postup prováděných operací obrácený.
Přijímaný signál je nejprve ﬁltrován bankou ﬁltrů. Jednotlivé rámce jsou převedeny
do frekvenční oblasti pomocí rychlé Fourierovy transformace. Přijaté symboly jsou
demodulovány bankou QAM demodulátorů. Ze získané bitové posloupnosti je ná-
sledně vypočítána BER. Blokové schéma simulace je na obr.8.12
8.2.2 Dosažené výsledky
V simulacích s bezdrátovým přenosem byly jednotlivé modulace porovnány na úni-
kových přenosových kanálech s vícecestným šířením. Parametry simulací shrnuje
tabulka 8.2.2. Dosažené výsledky na kanálu podle 8.2.2 jsou patrné z následují-
cích grafů. Kromě vlastní přenosové charakteristiky zmíněného kanálu bylo použito
AWGN v poměru 60 dB proti užitečnému signálu. Na obr.8.13 dosažený odstup sig-
nálu od šumu pro modulaci OFDM. Při porovnání s nepřekryvnou modulací FMT na
obr.8.15 a překryvnou modulací FMT na obr.8.14 je patrné zvětšení ostupu signálu
od šumu na vyšších frekvencích, tedy vyšších subkanálech. Nepřekryvná modulace
FMT dosahuje oproti překryvné až o 10 dB většího odstupu signálu od šumu. Pře-
kryvná modulace FMT je srovnatelná s maximem SNR u OFDM, jak je ale zřejmé
z 8.13 a z 8.14, nepřekryvná FMT má průběh SNR téměř konstantní a umožnila by
alokovat větší celkový počet bitů, resp. použít konstelační schéma s vyšším počtem
signálových prvků na vyšších subkanálech. Časová proměnlivost frekvenční charak-
teristiky přenosového kanálu se u modulace OFDM ani u modulace FMT neprojevila
vzhledem k periodickému vysílání trénovacích posloupností. Číselné porovnání vý-
sledků v tabulce 8.4, která uvádí průměrný odstup signálu od šumu v 5. subkanálu,
ve 40. subkanálu a součet alokovatelných bitů ve všech subkanálech, tedy počet bitů
nesených jedním rámcem. V případě přenosového kanálu popsaného v tab. 8.2.2 by
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Obr. 8.12: Vytvořený simulační model FMT modulace
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Přenosový kanál
Dopplerův posun [Hz] 11
AWGN [dB] 60
Trénovací posloupnost 2 rámce po 20 rámcích
Cesta [-] 1 2 3 4 5 6 7 8
Zpoždění [ns] 0 50 100 150 200 250 300 350
Útlum [dB] 0 2,1 4,2 6,3 8,4 10,5 12,7 14,8
Cesta [-] 9 10 11 12 13 14 15
Zpoždění [ns] 400 450 500 550 600 650 700
Útlum [dB] 16,9 19 21,1 23,2 25,3 27,4 29,5
Prototypový ﬁltr
Počet nosných 2N : 64
γ
Překryvná FMT: 14
Nepřekryvná FMT 6
Metoda návrhu:
Překryvná FMT: Váhování, Modiﬁkovaný Blackman
Nepřekryvná FMT: Váhování, Modiﬁkovaný Blackman
Tab. 8.3: Parametry simulace s bezdrátovým kanálem
použití překryvné modulace FMT znamenalo 1,5 násobné zvýšení přenosové rych-
losti a použití nepřekryvné modulace FMT téměř čtyřnásobné zvýšení.
SNR v 5. subkan.[dB] SNR ve 40. subkan.[dB] Bity[-]
OFDM 20,04 9,3 65
Nepřekryvná FMT 27,64 28,40 238
Překryvná FMT 18,8 18,6 101
Tab. 8.4: Porovnání modulací na bezdrátovém kanálu
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Obr. 8.13: SNR při využití modulace OFDM
Obr. 8.14: SNR u modulace FMT s překryvem půl subkanálu
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Obr. 8.15: SNR u nepřekryvné modulace FMT
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9 IMPLEMENTACE MODULACE FMT
9.1 Popis implementace
Z hlediska výpočetní složitosti je modulace FMT náročnější a složitější na realizaci.
V nejobecnější formě potřebuje modulace DMT ke své realizaci jen 2N -bodovou
FFT, naproti tomu u FMT musí být navíc každý výstup FFT ﬁltrován. To před-
stavuje zvýšení potřebného výpočetního výkonu a použité paměti. Srovnání DMT a
FMT pro různé systémy je uvedeno v tabulce 9.1. Je srovnáván počet MAC instrukcí
nutných ke zpracování jednoho rámce o délce 2N . Všechny popsané modulace, DMT,
0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000-150
-100
-50
0
Frekvence [Hz]
H
(f)
 
[dB
]
 
 
Překryvná FMT, 6dB
Překryvná FMT, 3dB
Nepřekryvná FMT
Obr. 9.1: Použité prototypové ﬁltry
nepřekryvná FMT a překryvná FMT modulace byly implementovány na vývojovém
kitu TMS320C6317 DSK pro ověření teoretických předpokladů uvedených v kapitole
6,tedy ortogonalita mezi subkanály, jejich dokonalé oddělení v případě nepřekryvné
modulace FMT a ovlivňování pouze sousedních subkanálů v případě překryvné mo-
dulace FMT. Zvolený kit využívá signálový procesor s plovoucí řádovou čárkou TI
C6317. Pro větší možnosti srovnání byla překryvná modulace FMT implementována
ve dvou variantách, a to s překryvem hlavních laloků na úrovni -3dB a na úrovni
-6dB. Frekvenční charakteristiky ﬁltrů použitých jak v simulacích, tak při imple-
mentaci jsou na obr. 9.1.
Filtry byly navrženy metodou váhování, s využitím modiﬁkovaného Blackmanova
okna(6.10). Polyfázové ﬁltry u nepřekryvné modulace FMT měli řád γ = 14 a u
překryvné modulace FMT byly v obou případech použity ﬁltry s řádem γ = 6.
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Obr. 9.2: Blokové schéma implementace DMT
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Obr. 9.3: Blokové schéma implementace FMT
Jak bylo uvedeno výše, téměř dvojnásobný řád u nepřekryvné FMT bylo nutné
použít kvůli potřebě oddělení spekter jednotlivých subkanálů, tedy kvůly potřebě
ostrého přechodu z propustné do nepropustné oblasti.
Použitý vývojový kit, TMS320C6713 DSK obsahuje audio kodek ﬁrmy Texas
Instruments AIC23. Jedná se o stereo kodek, obsahující jak D/A tak A/D převod-
ník, procesorem zpracované data tak mohou být vysílány pomocí D/A převodníku
jako analogové signály. DMT modulátor byl implementován podle modelu na obr.
9.2. Jako vstupní data slouží cyklicky opakovaná posloupnost, je možné blok nahra-
dit generátorem náhodné binární posloupnosti. Následuje banka QAM modulátorů.
Stejně jako v modelech pro prostředí Matlab-Simulink je patrné komplexní sdružení
přenášených dat pro IFFT, posun přenášeného signálu a zařazení bloků určených
pro odstranění vlivu převodníků. Model FMT modulace realizovaný na vývojovém
kitu je na obr. 9.3. Oproti modulátoru DMT byly do schématu zařazeny bloky
ﬁltrace, banky vysílacích polyfázových ﬁltrů. Nedhocházelo k nestabilitám způsobe-
ným kvantováním koeﬁcientů ﬁltrů.
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Obr. 9.4: SNR při úzkopásmovém rušení u a)DMT, b) nepřekryvné FMT, c) pře-
kryvné FMT
9.2 Dosažené výsledky
První posuzovanou vlastností modulací je vliv na sousední nosné při úzkopásmovém
rušení, které se velmi často vyskytuje reálném provozu. Hodnocení bylo prováděno
měřením odstupu signálu od šumu, SNR, s využitím ﬁltrů popsaných výše. U pře-
kryvné modulace FMT bylo provedeno testování SNR jen u varianty s křížením
subkanálů na úrovni −3dB. Výsledky měření prezentuje obr. 9.4. Je patrné, že nej-
horší vlastnosti má modulace DMT, kde úzkopásmové rušení na 10. nosné degraduje
SNR na velkém počtu okolních nosných. Opačný případ nastává u modulace FMT,
v obou jejích variantách je SNR degradován pouze na rušené nosné. U překryvné
modulace FMT byla očekávána degradace i na dvou okolních nosných, ale z výsledků
není patrný výraznější pokles.
Další posuzovanou vlastností, změřenou při implementaci modulací na signá-
lovém procesoru, byla výkonová spektrální hustota a její průběh mimo propustné
pásmo dílčích subkanálů. Na obr. 9.5 je změřená PSD pro uvažované modulace. Je
zřejmé, že výsledky implementace potvrzují teoretické předpoklady o vlastnostech
implementovaných modulací, hlavně pak o jejich spektrálních vlastnostech.
U překryvné modulace FMT je změřená spektrální hustota plochá, stejně jako
u modulace DMT, ale postranní laloky jsou potlačeny až o 50dB. U nepřekryvné
modulace FMT jsou zase patrné dokonale oddělené subkanály a silně potlačené
postranní laloky.
9.3 Návrh optimalizace implementace
Při implementaci na signálovém procesoru je možné využít několika odlišností pře-
kladačů určených pro signálové procesory od překladačů standardního ANSI-C/C++
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Obr. 9.5: Změřená PSD pro implementované modulace
a také od přístupu kompilátoru v prostředí Matlab-Simulink. Hlavní rozdíl spočívá
v přizpůsobení datových typů architektuře DSP. Počet datových bitů, formát uklá-
dání čísel v daném kódu odpovídají skutečnému uložení čísel v registrech digitálního
signálového procesoru. Také je možné zadávat instrukce assembleru digitálního sig-
nálového procesoru přímo do jazyka C, nebo používat vlastní funkce, které jsou se-
staveny jako jediná instrukce. Tímto způsobem mohou být výpočetně náročné části
zdrojového kódu, které assembler není schopen analyzovat správně, značně optima-
lizovány. Výhodné je také využití paralelního zpracování dat pro zvýšení rychlost
zpracování algoritmu.
Z hlediska implementace modulace FMT jsou výpočetně nejvíce náročné kroky IFFT
resp. FFT a následná ﬁltrace bankou ﬁltrů. Algoritmus FFT je na signálových pro-
cesorech velmi dobře optimalizován. K používanému procesoru TMS320C6713 od
ﬁrmy Texas Instruments je k dispozici knihovna DSPLib [14], která obsahuje něko-
lik optimalizovaných algoritmů pro výpočet jak FFT, tak IFFT.
Výhodné pro další zpracování je využití funkce DSPifft16x16 z knihovny DSPLib,
která pracuje s 16-bitovými vstupními hodnotami typu float a 16-bitovým polem
twiddle-faktoru taktéž typu float. Návratová hodnota funkce je pak také typu ﬂoat.
Následujícím krokem je realizace ﬁltrace rámce získaného pomocí IFFT bankou ﬁl-
trů. Můžeme zvolit několik přístupů k realizaci vlastní banky ﬁltrů. Prvním je po-
stupná ﬁltrace odpovídající blokovému schématu FMT modulace, resp. obr.6.3 a
obr.6.4, tedy ﬁltrace každého i-tého vzorku ﬁltrem s koeﬁcienty odpovídajícími po-
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Obr. 9.6: Optimalizovaný způsob implementace banky ﬁltrů
lyfázovému ﬁltru v i-té větvi. U tohoto přístupu by se daly využít optimalizované
funkce z knihovny DSPLIB, jak je naznačeno v [13], ale tyto funkce přináší řadu
omezení na délku jednotlivých ﬁltrů, zarovnání dat a pod. Navíc by bylo potřeba
udržovat v paměti značný počet vzorků signálu.
Druhým přístupem je ﬁltrace podle obr. 9.6, příklad zjednodušeného zápisu
funkce je na obr. 9.7 [1], [11]
V paměti jsou uloženy koeﬁcienty prototypového ﬁltru v jedné proměnné tak,že
pořadí jeho vzorků koresponduje s pořadím dat na jednotlivých nosných. Ukaza-
tel na vstupní pole vzorků x a ukazatel na pole koeﬁcientů prototypového ﬁltru h
může být deklarována klíčovým slovem const, protože v průběhu výpočtu se vstupní
hodnoty vzorku a hodnoty jednotlivých koeﬁcientů ﬁltru nezmění. Výstupní hod-
nota vzorku a hodnoty mezivýpočtů se budou naopak měnit v průběhu výpočtu, a
proto nemohou být deklarována klíčovým slovem const. Je to zřejmé ze struktury
algoritmu, kde jednotlivé vstupní argumenty představují vzájemně nezávislé datové
struktury, které budou uloženy v oddělených paměťových místech. V takovém pří-
padě je výhodné použít klíčové slovo restrict, které informuje překladač o paměťové
nezávislosti proměnných. V případě, že by výstupní vzorek vstupoval do stejné pa-
měti, jako pole vstupních vzorků (in-place processing), existovala by zřejmě závislost
ve vztahu mezi vstupními a výstupními ukazateli klíčové slovo restrict nemůže být
použito. Optimalizovány mohou být také další operace. Synchronizace mezi přijíma-
čem a vysílačem může být realizována s využitím druhého kanálu kodeku AIC32 na
vývojovém kitu pomocí synchronizačních impulzů. Data musí být pro potřeby A/D
převodníku zesílena a převedena na typ intenger, který je podporován D/A resp.
A/D převodníky. Při převodu těchto dat na hodnoty vhodné pro přenos dochází
k třídění a vkládání synchronizace. Synchronizace spočívá ve vložení impulsu vždy
na začátek každého multirámce. Multiramec obsahoval předem deﬁnovaný počet
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Example 1. Filter bank for FMT in C
void b a n k f i l t ( c o n s t i n t x [ r e s t r i c t ] ,
c o n s t i n t h [ r e s t r i c t ] ,
s h o r t y [ r e s t r i c t ] ,
/ / f rame l e n g t h
i n t M,
/ / o v e r l a p f a c t o r
i n t g ){
i n t i ;
f o r ( i =0 ; i < M∗g ; i = i +2)
{
/ / sample i n i−t h p o s i t i o n
∗ ( y+ i%M) += mpy ( h [ i ] , x [ i ] ) ;
/ / sample i n i−t h + 1 p o s i t i o n
∗ ( y+ i%M+1) += mpyh ( h [ i ] , x [ i ] ) ;
}
}
Obr. 9.7: Zjednodušený zápis funkce algoritmu
rámců získaných každým provedením IFFT a ﬁltrací. Porovnání výpočetní nároč-
nosti obsahují následující tabulky. Tabulka 9.1 obsahuje počet MAC instrukcí (počet
násobení s akumulací) nutných k výpočtu jednoho rámce pro různé délky IFFT, tedy
pro různý počet subkanálů. Hodnoty jsou vypočteny pro modulaci DMT, efektivní
realizaci modulace FMT podle obr.6.3 a pro přímou realizaci FMT, označenou D-
FMT, podle obr. 6.1. V tabulce 9.2 je pak uveden počet nutných operací MAC pro
optimalizovanou implementaci FMT. Hodnoty v tabulce pro neoptimalyzovaný vý-
počet vycházejí z grafu signálových toků pro FFT, ze kterých vyplývá, že výpočet
FFT signálu délky N je potřeba log2N stupňů rozkladu. Pro n-tý stupeň rozkladu
platí, že je rozdělěn do 2log2N−2 sekcí a každá obsahuje 2n−1 motýlků [25]. Z těchto
skutečností pak můžeme získat vztah pro počet MAC instrukcí:
MACFFT = N logN. (9.1)
Ze vzorce pro výpočet konvoluce pak získáme nutný počet MAC instrukcí pro pro
výpočet celkového počtu instrukcí, potřebného ke zpracování rámce délky N ﬁltrem
řádu R:
MACFIR = N(R + 1), (9.2)
Počet MAC instrukcí nutných pro výpočet optimalizované implementace FFT
vychází z výpočtů podle [14] a ﬁltrace optimalizovanou bankou ﬁltrů z algoritmu na
obr:9.7. Počet MAC instrukcí v případě DMT je počet MAC instrukcí pro výpočet
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FFT DMT FMT γ = 8 FMT γ = 16 D-FMT γ = 8 D-FMT γ = 14
512 4608 9728 13824 2098176 3671040
1024 10240 20480 28672 8390656 14682112
4096 49152 90112 122880 134225920 234889216
8192 106496 188416 253952 536887296 939540480
Tab. 9.1: Výpočetní náročnost bez optimalizace - počet MAC
FFT DMT FMT γ = 8 FMT γ = 16
512 3190 5247 6271
1024 6262 10367 12415
4096 34947 51340 59532
8192 69788 102565 118949
Tab. 9.2: Výpočetní náročnost s optimalizací podle obr. 9.6 - počet MAC
FFT, v případě FMT modulace je dále přičten počet MAC instrukcí pro ﬁltraci
bankou ﬁltrů.
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10 ZÁVĚR
Vysokorychlostní přístup k síti Internet představuje v současné době jednu z ne-
odmyslitelných a nejvyužívanějších telekomunikačních služeb. Je všeobecnou sna-
hou vysokorychlostním připojením pokrýt co největší část obyvatel. Tato snaha
však naráží na potřebu velkých investic do infrastruktury přístupových sítí. Ty jsou
v současné době většinou tvořeny telekomunikačními vedeními, která jsou určená
primárně pro přenos v hlasovém pásmu, tedy kroucenými měděnými páry. Vyzna-
čují se především vysokým vložným útlumem, přeslechy na blízkém i vzdáleném
konci a nelineární charakteristikou. Vysokorychlostní přenos dat na těchto vedeních
byl umožněn technologiemi xDSL, které využívají vícetónové modulační techniky,
konkrétně modulaci DMT. Zvyšování dosažitelných přenosových rychlostí probíhá
zejména rozšiřováním přenosového pásma (např. technologie ADSL2+), tato metoda
má ale značná omezení.
Druhou, velmi často používanou technologií pro přístup k vysokorychlostním služ-
bám, je bezdrátové připojení WLAN, WiMAX a pod. Tyto technologie také využí-
vají modulace DMT, resp. její variantu OFDM. Tato dizertační práce se zaměřuje na
podrobnou analýzu problematiky vícetónových modulací a především na jejich reali-
zaci pomocí bank ﬁltrů. Jedním z hlavních cílů bylo navrhnou využití alternativních
modulačních schémat založených na bankách ﬁltrů použitelné ve výše jmenovaných
technologiích, které by umožnily zvýšení dosažitelných přenosových rychlostí.
V práci jsou popsány dvě modulační schémata, FMT bez překryvu subkanálů a
FMT s překryvem půl subkanálu. Využívají implementačních výhod algoritmu FFT
ve spojení s bankou polyfázových ﬁltrů, které jsou odvozeny polyfázovou dekompo-
zicí od prototypového ﬁltru. Pro návrh prototypového ﬁltru byl vytvořen nástroj v
prostředí Matlab. Pro obě modulace byly vytvořeny simulační modely, a to jak pro
xDSL systémy, tak pro bezdrátový přenosový kanál. V navržených FMT systémech
je využíváno DFE ekvalizace, s adaptivním algoritmem RLS. Pro nastavení počá-
tečních hodnot ﬁltrů ekvalizérů byla popsána metoda MMSE.
Modulace FMT s oddělenými subkanály se ukázala jako vhodné modulační schéma
pro kanály s úzkopásmovým rušením a ostrými změnami v přenosové funkci kanálu.
To bylo umožněno jednak dokonalým oddělením jednotlivých subkanálu a zabránění
přenosu výkonu mezi nimi tak zachováním ortogonality mezi subkanály použitím al-
goritmu FFT a vhodně navržených ﬁltrů.
Modulace FMT s překryvem půl kanálu umožňuje stejně jako DMT modulace op-
timálně využít poskytované pásmo, neboť výsledná spektrální výkonová hustota
signálu je plochá. Rovněž okrajové části spektra jsou optimálně využity, tak jako
u nepřekryvné FMT modulace. Šířka subkanálů je oproti nepřekryvné modulaci
dvojnásobná a nosné nemusí být, tak jako u nepřekryvné FMT modulace, ostře
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tvarovány. To umožňuje použít méně jak poloviční řád polyfázových ﬁltrů, a tedy
dosáhnout méně jak polovičního zpoždění při dosažení stejných parametrů útlumu
v nepropustném pásmu.
Na přenosových kanálech s ostře tvarovanými změnami v přenosové funkci, případně
na kanálech s úzkopásmovým rušení, se stejně jako u modulace DMT díky překryvu
subkanálů projevují její negativní vlastnosti. Její použití je tedy vhodné zejména
v systémech s prioritním požadavkem na malé zpoždění a nízkou výpočetní nároč-
nost v kombinaci s kanálem s přenosovou funkcí bez úzkopásmového rušení a pod.
V souladu s cíly práce byla provedena implementace obou variant modulace FMT,
pro ověření teoretických předpokladů při reálném měření. Nejprve byla provedena
implementace využívající simulace navržené prostředí Matlab - Simulink. Na takto
realizovaných implementacích bylo provedeno měření spektrálních vlastností na pře-
nosovém kanále a měření odstupu signálu od šumu. Tyto měření potvrdily teoretické
předpoklady a výsledky ze simulací. Vzhledem k vysoké výpočetní náročnosti této
implementace byla navržena optimalizace využívající paralelního zpracování na sig-
nálových procesorech Texas Instruments řady TMS320C67x. Bylo dosaženo snížení
výpočetní náročnosti na polovinu, jak ukazuje tabulka 9.2. Výpočetní náročnost byla
kalkulována podle počtu instrukcí MAC, které jsou dominantní instrukcí při ﬁltraci
i u algoritmu FFT. Jak dokládají dosažené výsledky, obě varianty modulace FMT
zajistí zvýšení odstupu signálu od šumu a tím umožní použití konstelačních sché-
mat s větším počtem signálových prvků při zachování stejného vysílacího výkonu.
Umožní tím zvýšení dosažitelných rychlostí. Na druhou stranu je do systému zave-
deno další zpoždění, které ale může být minimalizováno volbou řádu ﬁltru. Zvýšení
výpočetní náročnosti oproti modulaci DMT/OFDM není v dnešní době pokládáno
za omezující pro nasazení FMT modulace v praxi.
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Seznam použitých zkratek
Zkratka Popis v originále Popis česky
ADSL Asymetric DSL asymetrická DSL
BER Bit Error Rate bitová chybovost
CP Cyclic Preﬁx cyklická předpona
DFE Decision Feedback Equalizer zpětnovazebný ekvalizér
DMT Discrete MultiTone
DP ﬁltr typu dolní propust
DSL Digital Subscriber Line digitální účastnická linka
FEQ Frequency Domain Equalization vyrovnávání v kmitočtové oblasti
FFT Fast Fourier Transform rychlá Fourierova transformace
FIR Finite Impulse Response ﬁltr s konečnou impulzní odezvou
FMT Filtered Multitone
GUI Graphical User Interface graﬁcké uživatelské rozhraní
ICI Inter Channel Interference mezikanálové interference
IFFT Inverse Fast Fourier Transform inverzní FFT
IIR Inﬁnite Impulse Response ﬁltr s nekonečnou impulsní ode-
zvou
ISI Inter Symbol Interferences mezisymbolové interference
JTAG Join Test Action Group rozhraní pro programování a kon-
trolu procesoru
MAC Multiple-Accumulate instrukce násobení a součtu
MACFFT MAC pro provedení FFT
MACFIR MAC pro provedení ﬁltrace
MACS Milion Multiple-Accumalates per
Second
milion násobení s akumulací
za sekundu
MCM MultiCarrier Modulation modulace s více nosnými
MIPS Milion Instructions Per Sekond milion instrukcí za sekundu
OFDM Orthogonal Frequency Division
Multiplexing
QAM Quadrature Amplitude Modu-
lation
kvadraturní AM
SNR Signal to Noise Ratio odstup signál šum
SRRC Square-Root Raised Cosine typ ﬁltru
TEQ Time Domain Equalization vyrovnávání v časové oblasti
VDSL Very high speed DSL
WiMAX Worldwide Interoperability for
Microwave Access
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A VNITŘNÍ STRUKTURY BLOKŮ
V SIMULACÍCH
1
Out1
Input
Desired
Mode
Equalized
Input
Desired
Mode
Equalized
Input
Desired
Mode
Equalized
Input
Desired
Mode
Equalized
Input
Desired
Mode
Equalized
Input
Desired
Mode
Equalized
Input
Desired
Mode
Equalized
To
Sample
To
Sample
To
Sample
To
Sample
To
Sample
To
Sample
To
Sample
Buffer7
Buffer6
Buffer5
Buffer4
Buffer3
Buffer2
Buffer1
3
In3
2
In2
1
In1
 
Obr. A.1: Banka ekvalizérů
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Obr. A.2: Banka ﬁltrů
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B POUŽITÉ PROTOTYPOVÉ FILTRY
B.1 Prototypový ﬁltr pro nepřekryvnou FMT
Počet nosných M : 32
γ 14
Metoda návrhu: Váhování, Modiﬁkovaný Blackman
Dorovnání subkanálů 3
Tab. B.1: Parametry návrhu prototypového ﬁltru nepřekryvné FMT
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Obr. B.1: Charakteristika banky u nepřekryvné FMT
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B.2 Prototypový ﬁltr pro FMT s překryvem půl
subkanálu
Počet nosných M : 32
γ 6
Metoda návrhu: Váhování, Modiﬁkovaný Blackman
Dorovnání subkanálů 0
Tab. B.2: Parametry návrhu prototypového ﬁltru překryvné FMT
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Obr. B.2: Charakteristika banky u překryvné FMT
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C APROXIMACE PŘENOSOVÝCH KANÁLŮ
Přenosové kanály používané pro porovnání modulací byly v simulacích aproximo-
vány IIR ﬁltry řádu 21 s následujícími charakteristikami:
C.1 Aproximace přenosového kanálu dle T1.601#9
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Obr. C.1: Aproximace přenosového kanálu dle ITU T1.601#9
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C.2 Aproximace přenosového kanálu dle T1.601#13
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Obr. C.2: Aproximace přenosového kanálu dle T1.601#13
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C.3 Aproximace přenosového kanálu dle CAS #7
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Obr. C.3: Aproximace přenosového kanálu dle CAS #9
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D DALŠÍ VÝSLEDKY SIMULACÍ
D.1 Kanál dle T1.601#9
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Obr. D.1: Dosažitelný odstup signálu od šumu u DMT
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Obr. D.2: Alokovatelné bity u DMT
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Obr. D.3: Konstelační diagram u DMT
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Obr. D.4: Dosažitelný odstup signálu od šumu u nepřekryvné FMT
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Obr. D.5: Alokovatelné bity u nepřekryvné FMT
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Obr. D.6: Konstelační diagram u nepřekryvné FMT
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Obr. D.7: Dosažitelný odstup signálu od šumu u překryvné FMT
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Obr. D.8: Alokovatelné bity u překryvné FMT
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Obr. D.9: Konstelační diagram u překryvné FMT
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D.2 Kanál dle CAS#7
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Obr. D.10: Dosažitelný odstup signálu od šumu u DMT
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Obr. D.11: Alokovatelné bity u DMT
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Obr. D.12: Konstelační diagram u DMT
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Obr. D.13: Dosažitelný odstup signálu od šumu u nepřekryvné FMT
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Obr. D.14: Alokovatelné bity u nepřekryvné FMT
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Obr. D.15: Konstelační diagram u nepřekryvné FMT
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Obr. D.16: Dosažitelný odstup signálu od šumu u překryvné FMT
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Obr. D.17: Alokovatelné bity u překryvné FMT
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